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ПЕРЕЛІК УМОВНИХ СКОРОЧЕНЬ 
   
AWS 
BSS 
CMOS 
 
DCS 
 
FSS 
GSM 
 
HARQ 
 
HDTV 
LMDS 
 
LTE 
 
MIMO 
MSS 
OFDM 
 
QoS 
PEC 
PCS 
 
PDC 
 
WiFi 
 
– 
– 
– 
 
– 
 
– 
– 
 
– 
– 
– 
– 
 
– 
 
– 
– 
– 
 
– 
– 
– 
 
– 
 
– 
Advanced Wireless Services, − розширені безпровідні послуги 
Broadcast Satellite Service, − широкомовна супутникова служба 
Complementary Metal Oxide Semiconductor, − технологія 
комплементарного метало-оксидного напівпровідника  
Digital Communication System, − цифрова комунікаційна 
система 
Fixed Satellite Service, − фіксована супутникова служба 
Global System for Mobile communications, − глобальна система 
мобільних комунікацій 
Hybrid automatic repeat request, − гібридний автоматичний запит 
на повторну передачу даних 
High-definition television, − телебачення високої чіткості 
Local Multipoint Distribution Service, − послуги локального 
багатоканального розподілення 
Long-term evolution, − стандарт довготривалого розвитку мереж 
зв'язку 
Multiple-input multiple-output, − багатоканальний вхід/ вихід 
Mobile Satellite Service, − рухома супутникова служба 
Orthogonal frequency-division multiplexing, − мультиплексування 
з ортогональним діленням частоти 
Quality of Service, − якість обслуговування 
Perfect electric conductor, − ідеальний провідник 
Personal Communication System, − персональна комунікаційна 
система 
Personal Digital Cellular, − персональний цифровий 
стільниковий зв'язок 
Wireless Fidelity, − технологія безпровідного доступу 
5 
 
WiGiG 
 
WiMAX 
 
АЧХ 
БС 
ВЧ 
ГМ 
ГХЧ 
ДНА 
ДР 
ЕДС 
ЕМ 
ЕМП 
ЕМХ 
ЕОМ 
ЕС 
ЄС 
ККД 
КСХ 
ЛП 
МоМ 
МСЕ 
МСР 
МЧО  
МШП 
НВЧ 
ОМ 
ПоМ 
ПрМ 
–
– 
 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
– 
Wireless Gigabit, − технологія безпровідного доступу з 
пропускною спроможністю декілька Гбіт/с  
Worldwide Interoperability for Microwave Access, − протокол 
широкосмугового радіозв'язку 
Амплітудно-частотна характеристика 
Базова станція 
Високочастотний 
Глобальний метод 
Генератор хитної частоти 
Діаграма направленості антени 
Діелектричний резонатор 
Електродинамічна система 
Електромагнітний 
Електромагнітне поле 
Електромагнітна хвиля 
Електронна обчислювальна машина 
Електродинамічна структура 
Європейський Союз 
Коефіцієнт корисної дії 
Коефіцієнт стоячої хвилі  
Лінія передачі 
Метод моментів 
Метод скінченних елементів 
Метод скінченних різниць  
Метод частинних областей 
Малошумний підсилювач 
Надвисокочастотний 
Об’ємний метод 
Поверхневий метод 
Проекційний метод  
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САПР 
СЛАР 
СПФ 
ФНЧ 
ФЧХ 
ЦДР 
– 
– 
– 
– 
– 
Система автоматизованого проектування 
Система лінійних алгебраїчних рівнянь 
Смугопропускаючий фільтр 
Фільтр нижніх частот 
Фазо-частотна характеристика 
Циліндричний діелектричний резонатор 
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ВСТУП 
 
Актуальність теми. В існуючих базових станціях нагальною потребою є 
зменшення кількості пристроїв, наприклад, забезпечення двох і більше смуг 
пропускання одним двосмуговим смуго-пропускаючим фільтром, оскільки існує 
проблема кількості елементів, підтримання якості роботи та задоволення ряду 
вимог, пов’язаних із надійністю. Зменшення кількості елементів дозволяє 
покращити ефективність пристроїв за рахунок зменшення енергоспоживання 
пасивного пристрою та покращення надійності. На сьогоднішній день одним із 
актуальних напрямків досліджень є розробка двосмугових фільтрів на 
діелектричних резонаторах (ДР), оскільки за рахунок більш високої власної 
добротності порівняно з іншими видами резонаторів вони дозволяють 
забезпечити менші втрати в смугах пропускання при використанні в 
міліметровому діапазоні частот. Дослідження електромагнітних властивостей 
ДР активно ведуться впродовж кількох десятиліть, причому  найбільш вагомі 
дослідження в цій області виконувались під керівництвом таких дослідників як: 
Cohn S.B., Okaya A., Ільченко М.Ю., Взятишев В.Ф., Гассанов Л.Г., Bladel V.J., 
Guillon P. та ін. 
Оскільки потреба в розробці двосмугових фільтрів з’явилася порівняно 
нещодавно, а також враховуючи складність налаштування одночасно двох смуг 
фільтра на ДР, то перелік наукових досліджень в даній області є незначний. З 
метою забезпечення двох смуг пропускання в одному пристрої запропоновано 
декілька конструкцій. Одна базується на використанні резонаторів складної 
форми, що є об’єднанням двох резонаторів різних розмірів, обидва з яких 
налаштовані на один і той же нижчий тип коливання. Недоліком такого підходу 
є складна форма резонатора, а також те, що один резонатор забезпечує лише одну 
смугу пропускання. Особливістю другої конструкції є налаштування резонатора 
для функціонування на двох вищих типах коливань, кожне з яких формує свою 
смугу пропускання. Вибір двох типів коливань, щонайменше одне з яких вище, 
дозволяє скоротити кількість резонаторів в два рази, оскільки один резонатор 
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використовується двічі. Недоліками вказаної конструкції є використання великої 
кількості додаткових елементі зв’язку, зокрема, діафрагми, гвинти для 
налаштування частоти тощо, а також ускладнення форми резонатора за рахунок 
вирізання отворів. Оскільки на сьогоднішній день відсутні способи побудови 
двосмугових фільтрів на ДР, а також конструкції двосмугових фільтрів на ДР, 
які задовольняли би наступним вимогам: мінімальної кількості елементів зв’язку 
та резонаторів, простоти форми ДР тощо, то актуальним є розробка 
математичних моделей та конструкцій двосмугових фільтрів на вищих типах 
коливань ДР, що забезпечують необхідні електричні параметри за мінімальної 
кількості елементів зв’язку. 
Зв'язок роботи з науковими програмами, планами, темами. 
Дисертаційна робота виконана на кафедрі телекомунікаційних систем інституту 
телекомунікаційних систем НТУУ "КПІ". Дослідження проводились в рамках 
науково-дослідних робіт №2304-ф "Дослідження та розробка пристроїв на основі 
діелектричних резонаторів інфрачервоного діапазону довжин хвиль" (№ 
держреєстрації 0110U001221) та № 2406-Ф "Дослідження методів підвищення 
пропускної здатності телекомунікаційних систем широкосмугового 
радіодоступу з урахуванням вимог до  завадостійкості" (№0111U000519), які 
виконувались у НДІ телекомунікацій НТУУ "КПІ". 
Мета і задачі досліджень. Метою дослідження є розробка способу 
побудови та конструкцій двосмугових фільтрів на діелектричних резонаторах з 
вищими типами коливань. 
Відповідно до мети, основними задачами дослідження є: 
1. Проаналізувати особливості існуючих конструкцій двосмугових фільтрів 
на діелектричних резонаторах. 
2. Дослідити параметри робочих типів коливань прямокутних ДР та 
конструкції, які задовольнятимуть вимозі двосмуговості. 
3. Визначення залежностей коефіцієнтів зв’язку ДР з лінією передачі та 
коефіцієнтів взаємного зв'язку між двома резонаторами від параметрів 
конструкції на основі: математичних моделей розсіювання на системі ДР, даних 
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напруженості магнітного поля та розкладання робочих типів коливань по 
нерозповсюджувальних типах хвиль в хвилеводі для коефіцієнтів взаємного 
зв'язку ДР. 
4. Розробка способу побудови двосмугових фільтрів на основі аналізу 
залежностей коефіцієнтів зв’язку ДР. 
5. Розробка математичних моделей двосмугових багаторезонаторних 
фільтрів на основі досліджуваних коефіцієнтів зв’язку, які дозволяють визначати 
параметри амплітудно- та фазочастотних характеристик фільтра. 
Об'єкт досліджень. Фільтри НВЧ на основі діелектричних резонаторів з 
вищими типами коливань. 
Предмет досліджень. є електродинамічні властивості та характеристики 
прямокутних діелектричних резонаторів, що дозволяють реалізовувати 
двосмугові смугопропускаючі фільтри.  
Методи досліджень. Чисельні та аналітичні методи розв'язання рівнянь 
Максвелла для задач розсіювання електромагнітних хвиль на системах ДР; 
експериментальні дослідження параметрів ДР та характеристик фільтрів на їх 
основі, метод конформних відображень. 
Наукова новизна отриманих результатів. 
 
1. Запропоновано спосіб побудови двохсмугових фільтрів, який відрізняється 
тим, що потребує забезпечення приблизно однакової залежності відповідних 
коефіцієнтів зв’язку від параметрів конструкції для обох робочих типів 
коливань ДР, і дозволяє реалізувати смугопропускаючий фільтр з двома 
смугами пропускання. 
2. Розроблено оригінальні конструктивні рішення двосмугових фільтрів, які 
відрізняються тим, що містять видовжені форми ДР з квадратним 
поперечним перерізом з робочими «дипольним» та «квадрупольним» типами 
коливань, ортогонально орієнтовані штирі в прямокутній металевій 
порожнині та дозволяють реалізувати запропонований спосіб з мінімальною 
кількістю елементів зв’язку та резонаторів. 
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3. Досліджено вищі типи коливань прямокутних ДР, «квадрупольні» , які 
відрізняються більшою власною добротністю, що дозволяє реалізовувати 
фільтри з меншими внесеними втратами в смузі пропускання. 
4. Вперше отримано аналітичний вираз коефіцієнта взаємного зв'язку між 
прямокутними резонаторами для вищого «квадрупольного» типу коливання, 
використовуючи розкладення поля коливання за нерозповсюджувальними 
хвилями прямокутного хвилеводу. 
5. Розроблено математичні моделі двосмугових багаторезонаторних фільтрів, 
які відрізняються тим, що враховують залежності коефіцієнтів зв’язку в двох 
смугах одночасно, і дозволяють синтезувати двосмугові фільтри на основі 
запропонованого способу. 
Практичне значення. Запропоновано новий спосіб побудови двосмугових 
фільтрів на 𝑇𝐸11𝛿, 𝑇𝐸12𝛿   типах коливань прямокутного ДР, який базується на 
рівності відповідних коефіцієнтів зв’язку обох типів, і забезпечується  
квадратним перерізом ДР, вибором відстаней між ДР, а також між ДР та 
елементами живлення. Перевагою запропонованої конструкції є відсутність 
додаткових елементів зв’язку, які не зменшують добротність резонаторів.  
Практичне значення отриманих в дисертаційній роботі наукових 
результатів полягає в тому, що: 
1) представлено новий спосіб побудови двосмугових фільтрів на ДР, який 
значно розширює можливості виробників складових компонент апаратури 
зв’язку.  
2) сконструйовано та випробувано експериментальний прототип 
запропонованої конструкції двосмугового фільтра з центральними частотами 
5,46/5,99 ГГц. Отримані якісні показники на основі проведеного експерименту 
підтвердили справедливість розробленої математичної моделі та чисельного 
моделювання. 
3) створено програмні засоби розрахунку якісних показників двосмугових 
фільтрів, таких як: коефіцієнти передачі та відбиття від частоти, залежності 
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коефіцієнтів зв’язку ДР з лінією передачі та взаємного зв’язку, що враховують 
параметри конструкції. 
4) отримано патент України на корисну модель: 
заявка 31.10.2014 № u201411808 «Спосіб побудови двосмугового 
пропускаючого  фільтра на прямокутних діелектричних резонаторах». Номер 
патенту: № UA97669U, публікація відомостей про видачу патенту: 25.03.2015. 
 
Особистий внесок здобувача. Робота проведена на кафедрі 
телекомунікаційних систем ІТС НТУУ «КПІ». Основні результати, отримані в 
роботі, опубліковані в спеціалізованих виданнях. Автором опубліковано та 
запропоновано: новий принцип побудови двосмугових фільтрів на прямокутних 
ДР; запропонований підхід щодо розрахунку коефіцієнтів зв’язку ДР на основі 
даних магнітного поля та параметрів структури; розроблені математичні моделі 
двосмугового  фільтра, що складаються з двох, трьох, чотирьох прямокутних 
резонаторів. Всі результати, що містять наукову новизну, отримані автором 
особисто. 
Апробація результатів дисертації. Результати дисертації пройшли 
апробацію на 8-ми міжнародних конференціях, у тому числі три конференції з 
індексуванням в міжнародній наукометричній базі «IEEE Хplore Digital Library»: 
“НВЧ-техніка і телекомунікаційні технології” (КриМіКо), м. Севастополь, 
Україна; IEEE конференція з комунікацій та мереж «IEEE Blackseacom», м. 
Констанца, Румунія та Міжнародний симпозіум з телекомунікацій (BIHTEL 
2014), м. Сараєво, Боснія і Герцеговина; «Автоматизація, мехатроніка та 
інноваційні технології в машинобудуванні», м. Київ, Україна; «Проблеми 
телекомунікацій», м. Київ, Україна; «Сучасні проблеми радіотехніки та 
телекомунікацій», м. Севастополь, Україна. 
Результати досліджень опубліковані в професійних виданнях: 
«Telecommunication Sciences», Україна; науково-виробничий збірник «Наукові 
записки УНДІЗ», Україна; Вісті вищих навчальних закладів, Україна; Наукові 
вісті Національного технічного університету України "Київський політехнічний 
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інститут, Україна. За результатами досліджень отримано патент України на 
корисну модель.  
Публікації. За результатами досліджень опубліковано 15 наукових робіт, в 
тому числі  6 статей в науково-професійних виданнях [83,93,94,99,100,101], 
серед них 1 стаття у виданні, яке включено до міжнародної науково-метричної 
бази Scopus [93], 1 патент на корисну модель [65], 8 тез доповідей в збірниках 
матеріалів міжнародних конференцій [102-109]. 
Структура і обсяг дисертації. Дисертаційна робота містить 4 розділи. 
В розділі 1 досліджуються основні тенденції розвитку сучасних 
безпровідних комунікацій на прикладі стільникових та супутникових систем 
зв'язку; обгрунтовується актуальність використання двосмугових фільтрів та 
вимоги, які висуваються в різних системах зв'язку; аналізуються двосмугові 
фільтри, побудовані на різних видах резонаторів, за різними критеріями, такими 
як: ширина смуги пропускання, втрати в смузі пропускання, крутизна схилів 
АЧХ, позасмуговоге ослаблення тощо, − що характерні для супутникового та 
стільникового видів зв’язку; обґрунтовується актуальність використання 
діелектричних резонаторів (ДР) для побудови двосмугових селективних 
пристроїв; розглядаються існуючі конструкції двосмугових фільтрів на ДР, 
принцип роботи та  їх недоліки. На основі сформульованих актуальних проблем 
наведена постановка задачі дослідження. 
В розділі 2 аналізуються властивості робочих типів коливань прямокутних 
ДР, такі як: резонансні частоти, ширини смуг пропускання резонансів, амплітуди 
та розподіли електромагнітних полів (ЕМП) залежно від розмірів прямокутного 
ДР, частотне рознесення паразитних типів коливань. На основі проведених 
досліджень обираються робочі типи коливань для побудови двосмугових 
фільтрів та наближено розраховуються їх резонансні частоти на основі 
аналітичних співвідношень Максвелла та порівнюються з результатами на основі 
МСЕ. Визначена конструкція для побудови двосмугового фільтра. 
В розділі 3 досліджуються залежності коефіцієнтів зв’язку ДР від 
параметрів конструкції і визначаються оптимальні для побудови двосмугових 
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фільтрів. Дослідження коефіцієнтів зв’язку містить три етапи. На першому етапі 
залежності коефіцієнтів зв’язку ДР з лінією та коефіцієнти взаємного зв’язку між 
ДР визначаються на основі аналітичних моделей розсіювання ЕМХ від системи 
ДР. На другому етапі запропоновано спрощений спосіб розрахунку коефіцієнтів 
зв’язку на основі напруженостей магнітного поля, які розраховуються на основі 
МСЕ та метода конформного відображення. На третьому етапі отримано 
аналітичні вирази для розрахунку коефіцієнта взаємного зв’язку між ДР на 
основі розкладання коливань прямокутного ДР за нерозповсюджувальними 
хвилями прямокутного хвилеводу. Таким чином, встановлений спосіб 
формування двох смуг пропускання фільтра за умови рівності відповідних 
коефіцієнтів зв'язку для обох резонансів, який перевіряється на обраній 
конструкції. Визначаються оптимальні розміри конструкцій, а також оптимальні 
відстані між ДР та між ДР і лінією зв’язку для побудови двосмугових фільтрів.  
В розділі 4 синтезується двосмуговий фільтр на основі визначених 
коефіцієнтів зв’язку, який складається з двох, трьох та чотирьох резонаторів. 
Розраховані частоти власних коливань 𝑇𝐸11𝛿, 𝑇𝐸12𝛿, які знайдені на основі 
рішення характеристичного рівняння для одиночного ДР, МСЕ перевіряються на 
основі експериментальних досліджень. Побудовано аналітичні моделі 
двосмугових фільтрів на двох ДР, якісні показники яких порівнюються з 
результатами чисельного розрахунку та експериментально. Концепція 
«двосмуговості» перевірена в загальному випадку на прикладі фільтрів на трьох 
та чотирьох ДР шляхом побудови аналітичних моделей та порівняння з 
результатами чисельного розрахунку.  
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РОЗДІЛ 1. ОГЛЯД ЗАСТОСУВАНЬ ДВОСМУГОВИХ ФІЛЬТРІВ 
У СУЧАСНИХ СИСТЕМАХ ЗВ'ЯЗКУ 
 
У даному розділі визначається місце об’єкту дослідження серед різних видів 
зв’язку: супутникового, стільникового тощо − та вимоги, які висуваються до 
селективних пристроїв, різних конструкцій із подібним функціональним 
призначенням. Аналізуються якісні показники двосмугових СПФ на основі 
різних видів резонаторних елементів, а саме: мікросмужкових, хвилеводних, 
діелектричних тощо. Досліджуються методи розрахунку селективних пристроїв, 
побудованих на основі ДР.  
 
1.1. Тенденції розвитку телекомунікаційних систем  
 
За останні 20 років ринок телекомунікаціного обладнання в Україні 
пройшов активний шлях розвитку: спершу використовуючи системи 
дециметрового та сантиметрового діапазонів [1], згодом системи міліметрового 
діапазону [2], а в перспективі є побудова систем терагерцового [3]  діапазону для 
передачі надвисокошвидкісних потоків інформації, порядку 1 Гбіт/с та вище. 
Перехід в більш високі діапазони частот пояснюється зростанням трафіку 
(згідно досліджень Сisco [4] мобільний трафік вірогідно зросте в 1000 разів 
протягом 10 наступних років), а також вимогами стосовно зменшення затримки 
та збільшення швидкості передачі. 
Зокрема, на даний момент активно обговорюються питання стандартизації 
5G, тестові версії якої активно апробуються в Південній Кореї та в інших країнах 
[5], а впровадження планується в декотрих країнах, починаючи з 2020р [6].  
Для досягнення спектральної ефективності, близької до граничної, системи 
мають краще підтримувати повторне використання просторового ресурсу за 
рахунок використання базових станцій з масовим MIMO (Multiple Input Multiple 
Output – багатоканальний вхід – багатоканальний вихід) та малими стільниками 
з точками доступу, OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing – 
мультиплексування з ортогональним діленням частоти), рознесенням за 
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користувачами, адаптацією каналів зв’язку, використанням турбо-кодів, 
використанням автоматичних запитів на повторну передачу типу HARQ (Hybrid 
Automatic Repeat Request – гібридний автоматичний запит на повторну передачу 
даних) тощо.  
Базові станції з масовим MIMO дозволяють краще концентрувати передану 
енергію до користувачів, в той час як малі стільники, компактно розміщені 
ближче один до одного, дозволяють зменшити навантаження на базову станцію, 
а також, за рахунок ближчого розміщення, зменшити втрати на передачу та 
збільшити швидкість передачі.  
Таким чином, до 5G висуваються наступні вимоги [7]: 
1) Збільшення швидкостей передачі. Необхідність збільшення швидкостей 
передачі даних є безумовно однією із першочергових вимог. 
Висуваються вимоги щонайменше до трьох різновидів швидкостей: 
 Сумарної швидкості передачі.  
Сумарна швидкість передачі або пропускна спроможність певної 
території характеризується біт/с на одиницю площі. Основна 
вимога, яка висувається до сумарної швидкості передачі, полягає в 
тому, що даний показник має бути в 1000 разів більше від 
аналогічного для  4G систем; 
 Мінімальної швидкості.  
Мінімальна швидкість або так звана «швидкість 5%» є найгіршою 
швидкістю передачі, яку користувач може реально  очікувати від 
мережі. Метою 5G є надання послуг зі швидкостями передачі від 
100 Мбіт/с до 1Гбіт/с. Забезпечення 100 Мбіт/с у випадку 
найгіршого сценарію означає, що необхідно щонайменше в 100 
разів збільшити даний показник порівняно з 4G системами, у яких 
«швидкість 5%» від максимальної складає 1Мбіт/с. 
 Пікової швидкості. 
Пікова швидкість – максимальна швидкість, на яку користувач 
може розраховувати за найкращих умов функціонування за будь-
16 
 
якої конфігурації мережі, яка планується бути порядку  
десятків Мбіт/с.  
2) Зменшення затримки на передачу та підтвердження прийому. Для 
забезпечення роботи нових сервісів на основі хмарних технологій, таких 
як: «тактильний інтернет», віртуальна реальність (Google окуляри або 
інші комп’ютерні пристрої) без затримки – необхідно зменшити 
затримку на порядок, а саме: 1 мс замість 15 мс, що є вимогою в 5G 
системах, за рахунок стиснення структури фрейму, а також зміни 
структури протоколу чи структури базової мережі загалом.  
3) Зменшення енергетичних та матеріальних витрат на імплементацію. 
Діаграма, що ілюструє описані вище вимоги та деякі інші, що висуваються 
до систем 5G, cхематично показано на рис.1.1 [5]. 
 
Затримка
[мс]
Пікова 
швидкість
[Гбіт/с]
Мінімальна швидкість
[Гбіт/с]
Спектральна 
ефективність соти
[біт/с Гц]
Мобільність
[км/год]
Одночасне 
підключення
[1/км2]
Вартісна ефективність
 
Рис. 1.1. Діаграма основних вимог систем 5G [5] 
 
Зрозуміло, що задоволення всіх вимог є досить складним завданням, тому 
намагаються відокремити найбільш важливі з них та поступову виконувати 
решту. 
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Для задоволення однієї із першочергових вимог, а саме збільшення 
швидкості передачі, в першу чергу, необхідно збільшити смугу пропускання. 
Так, в 4G системі, наприклад, LTE (Long Term Evolution - стандарт 
довготривалого розвитку мереж зв'язку), що працює в діапазоні частот 2,6 МГц 
в ЄС, для забезпечення в десятки разів більшої ширини смуги пропускання 
необхідно переходити в міліметрові діапазони частот. Потенційні смуги частот в 
діапазоні 20-50 ГГц показані на рис.1.2. 
 
20 21,2
2,4 ГГц
23,6 27,5
28,35
29,1 29,5
29,25 31 31,3
35
0,3
ГГц
35,36
4 ГГц
40,41
1,5 ГГц
42,5 45,5
1,5 ГГц
47 47,2 50,2
3 ГГц
2 ГГц
1,3 ГГц
LMDS
LMDS Мобільний зв'язок
  
Рис.1.2. Потенційні частотні смуги 20-50 ГГц (США) для систем 5G [5] 
 
Так, в діапазоні 20-35 ГГц можна виділити три смуги пропускання, а саме: 
0,3ГГц, 2ГГц та 2,4 ГГц,− в той час як в діапазоні 35-50 ГГц можуть бути 
наступні смуги: 1,5ГГц, 3 ГГц та 4 ГГц.  
Окрім того, отримання ліцензованого спектру частот вимагає не тільки 
значних фінансових витрат, а також довготривалих регулятивних дій. Тому 
загальним рішенням є використання не лише високочастотного ліцензованого, а 
також і неліцензованого спектрів. Зокрема, існує чимало доступних смуг 
пропускання в області неліцензованого спектру, наприклад, в області 5 ГГц або 
60 ГГц, що мають ширину смуги пропускання відповідно 500 МГц та 7 ГГц. 
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При переході до міліметрового діапазону необхідно враховувати 
особливості поширення хвиль з урахуванням наступних ефектів: Доплера, 
атмосферного поглинання [8] тощо. 
Поглинання радіохвиль в атмосфері може бути вигідно використане як для 
комунікацій на короткі відстані порядку декількох метрів так і на більші відстані. 
Розглянемо детальніше спектральну криву поглинання в атмосфері, зображену 
на рис.1.3. 
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Рис. 1.3. Властивості атмосферного поглинання субтерагерцовго радіоспектру [9] 
 
На рис.1.3 суцільними кружечками позначені піки затухання в атмосфері, де 
відбувається сильне поглинання в водяних парах або кисні. Дані частотні 
діапазони на 183, 325 та 380 ГГц можуть бути ефективно використані для 
комунікаційних систем на короткі дистанції. У зв’язку зі значним поглинанням 
такі радіосигнали мають обмежений радіус дії та швидко затухають, не 
створюючи суттєвих завад оточуючим пристроям. Прикладом використання 
може бути офісне приміщення зі скупченням різних електронних засобів зв’язку.  
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Для комунікаційних систем з радіусом дії десятки та сотні метрів, 
атмосферне поглинання є ключовим чинником, що визначає радіус стільника. 
Тому робочий діапазон має бути вибраний з урахуванням мінімуму поглинання. 
Так, діапазони частот 77 ГГц, 140 ГГц та 240 ГГц мають менші показники 
загасання (пунктирними кружечками) та можуть використовуватися, наприклад, 
для побудови стільникових, транспортних мереж тощо. 
На основі цього останнім часом пожвавилися регуляторні операції 
відомствами різних країн в області властивостей та технічних можливостей в 
даному діапазоні [10]- [11]. Зокрема, федеральний Комітет США [10] виділив 
частоти  71-76 ГГц, 81-86 ГГц та 92-95 ГГц для фіксованих “Point-to-Point” лінків 
в 2003, в той час як Європейський Інститут Стандартизації з Телекомунікацій 
визначив правила для використання E-діапазону частот  
(60-90 ГГц), вказавши вимоги до систем фіксованого зв’язку, Point-to-Point 
обладнання в діапазоні 71-76 ГГц, 81-86 ГГц в 2006 [11]. 
Основна причина, чому міліметровий діапазон хвиль залишався мало 
використовуваним, полягає в тому, що він вважався малопридатним для 
використання в мобільних комунікаціях через погані характеристики 
розповсюдження, що включає значні втрати на трасі поширення, поглинання в 
дощі та атмосферою, малу дифракцію навколо перешкод та погане проникнення 
через об’єкти. Тому першопочатково неліцензований діапазон довкола 60 ГГц 
вважався найбільш придатним для передачі на короткі відстані, зокрема: WiFi 
(Wireless Fidelity – технологія безпровідного доступу), WiGiG (Wireless Gigabit – 
технологія безпровідного доступу з пропускною спроможністю до 7 Гбіт/с на 
частоті 60 ГГц), 802.11ad − передача та завантаження телебачення високої 
чіткості (HDTV – High-definition television) на частоті 60 ГГц [9], фіксований 
безпровідний зв'язок в діапазонах 28,28,71-76 ГГц та 81-86 ГГц. 
Перехід на більш високі частоти міліметрового діапазону діапазону 
зумовлено також такими передумовами: 
 завдяки удосконаленням низьковартісної технології CMOS 
(Complementary Metal Oxide Semiconductor – комплементарний 
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метало-оксидний напівпровідник), вона дозволяє виготовляти на 
своїй основі високопотужні антени з керованою діаграмою 
направленості та інші пристрої в даному діапазоні; 
 зі збільшенням несучої, збільшуються смуги пропускання каналів, а, 
отже, і швидкості передачі, причому затримка інформації 
зменшується; 
  для міліметрового діапазону притаманні нові підходи щодо 
просторової обробки сигналів  разом із поляризацією; 
 за рахунок більш ефективного просторового повторного 
використання, конвергенції різних методів, таких як MIMO, 
технології адаптивного формування променя, зменшення розмірів 
стільника, подолання інтерференції між базовими станціями (БС), 
вартість БС зменшиться, оскільки вони стануть більш густо 
розташованими в забудованих районах, дозволяючи гнучко та швидко  
розгортати БС; 
 при переході в міліметровий діапазон виділені смуги 
описуватимуться приблизно однаковими умовами розповсюдження 
хвиль. Так, наприклад, системи 28ГГц та 38 ГГц характеризуються 
приблизно однаковим  затуханням в дощі на малих відстанях (до 1 
км), а, отже, матимуть малий вплив на характеристики поширення 
сигналу  [12],  на відміну від застосування розрізнених шматків 
спектру 700 МГц – 2,6 ГГц, які характеризуватимуться суттєво 
іншими величинами затухання. 
Вказаний діапазон також накладає вимоги на складові частини трансиверу. 
Так, в міліметровому діапазоні довжин хвиль селективні пристрої на 
мікросмужкових лініях передачі характеризуються значними втратами. Тому 
НВЧ фільтри будують на основі резонаторів, які забезпечують більш кращу 
селективність та менші  втрати в смузі пропускання. В міліметровому діапазоні 
довжин хвиль діелектричні резонатори мають значні переваги у порівнянні з 
металевими та мікросмужковими резонаторами.  
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Таким чином, розглянемо різновиди резонаторних елементів для побудови 
селективних пристроїв, їхні властивості та місце ДР серед них. 
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1.2. Огляд різновидів резонаторів для побудови селективних пристроїв  
 
В загальному випадку фільтри будуються на основі використання одного чи 
декількох резонаторів [13, 14]. Розрізняють три основні види резонаторів [14]: на 
LC- зосереджених елементах [15], планарні резонатори [16-18] (мікросмужкові, 
патч, меандрові тощо) та тривимірні резонатори (виконані на основі відрізків 
коаксіальної лінії передачі [19, 20], хвилеводні [21- 23] та діелектричні 
резонатори [24-27]).  
Критерії вибору того чи іншого виду резонатора є такими: форма та розмір 
резонатора, власна (ненавантажена) добротність, частотний діапазон, паразитні 
частотні складові, допустимі потужності [28-29] (рис.1.4).  
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Рис.1.4. Вибір резонатора для побудови фільтрів залежно від робочого діапазону частот та 
внесених втрат [30] 
 
Як правило, чим вища добротність резонатора, тим менші внесені втрати та 
тим більш громіздкою є конструкція. Вибір резонатора це пошук компромісу між 
геометричними розмірами та величиною втрат в смузі пропускання. Так, 
наприклад, фільтри з переналаштуваням частоти на зосереджених елементах або 
на основі планарних резонаторів, зазвичай, характеризуються невисоким 
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показником власної добротності та мають високі втрати в смузі пропускання. З 
використанням елементів для переналаштування частоти добротність 
резонаторів ще зменшується. Резонансні структури, що мають добротність 
порядку від 4000 та вище є тривимірні об’ємні резонатори та резонатори на ДР. 
Недоліком об’ємних резонаторів є великі геометричні розміри та висока вартість 
переналаштування фільтра. Недоліком ДР є наявність паразитних смуг, 
утворених паразитними типами коливань, які близько розташовуються до 
робочої смуги пропускання. 
Зокрема, воєнні застосунки вимагають широкосмугових та здатних до 
переналаштувань пристроїв для приймачів, яким задовольняють наступні 
різновиди фільтрів: високоселективні широкосмугові хвилеводні фільтри, 
фільтри на коаксіальних резонаторах тощо. Для супутникового зв’язку 
характерні такі вимоги: малогабаритні, вузькосмугові з низькими втратами 
фільтри зі строгими вимогами щодо амплітудної вибірковості та лінійності фази, 
яким найкраще задовольняють двомодові хвилеводні фільтри та фільтри на ДР. 
В стільникових системах радіозв'язку при побудові базових станцій 
застосовують високопотужнісні фільтри з низькими втратами в смузі 
пропускання з малими фізичними розмірами, які можна виготовляти сотнями 
тисяч при мінімальних вартісних затратах, яким задовольняють фільтри на  
коаксіальних резонаторах, ДР та фільтри на надпровідних резонаторах. 
Виготовлення сотень мільйонів надзвичайно компактних низьковартісних 
фільтрів з достатньо малими втратами в смузі пропускання та високою 
вибірковістю, необхідні для побудови стільникових мобільних апаратів, що 
пожвавило розробку інтегральних керамічних фільтрів, фільтрів на поверхневих 
чи об’ємних акустичних хвилях, а також фільтрів на мікроелектромеханічних 
системах. 
Розглянемо особливості побудови двосмугових смугопропускаючих 
фільтрів в системах супутникового та стільникового зв’язку. 
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1.3. Застосування двосмугових фільтрів в системах супутникового 
зв’язку  
 
Починаючи з 1960х років активно впроваджується супутниковий вид 
зв’язку, до складу якого в наш час окрім фіксованої супутникової служби FSS 
(Fixed Satellite Service) також входять рухома супутникова служба MSS (Mobile 
Satellite Service) та широкомовна служба BSS (Broadcast Satellite Service).  
Розподіл частотних планів супутникового зв’язку [30] міститься в табл. 1.1. 
 
Таблиця 1.1  
Частотні діапазони супутникового зв’язку 
Приблизний 
частотний 
діапазон (ГГц) 
Позначення Сфера застосування 
1,5-1,6 L Мобільний супутниковий телефонний зв’язок 
2,0-2,7 S 
Служба супутникового телевізійного 
мовлення 
3,7-7,25 C Фіксований супутниковий зв’язок 
7,25-8,4 X Урядовий супутниковий зв’язок 
10,7-18 Ku Фіксований супутниковий зв’язок 
18-31 Ka Фіксований супутниковий зв’язок 
44 Q Урядовий супутниковий зв’язок 
 
Зазвичай, супутникові транспондери приймають, підсилюють та 
ретранслюють різні типи комунікаційних сигналів. Принципова схема лінії 
супутникового зв’язку з діаграмою відносних рівнів сигналів показана на 
рис.1.5 [31].  
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Рис.1.5. Типова діаграма відносних рівнів в транспондері  
 
Лінія супутникового зв’язку складається з блоку приймача, cекції 
організації каналів та блоку підсилення вихідної потужності (передавача). 
Загалом транспондер забезпечує підсилення сигнала порядку 100-110 дБ в два 
етапи: незначне підсилення в широкосмуговому приймачі та високопотужне 
підсилення в секції організації каналів. На рис.1.6 показана схема приймача.  
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Рис. 1.6. Діаграма рівнів в широкосмугововому приймачі із резеревуванням 
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Приймач працює в режимі резервування, оскільки втрата інформації на 
даному кроці призведе до повної втрати інформації. Він складається зі 
широкосмугового фільтра, який приймає всі канали в даному частотному плані; 
малошумливого підсилювача (МШП), конвертора частоти вниз, попереднього 
підсилювача потужності. Нехай на вхід широкосмугового фільтра потрапляє 
широкосмуговий сигнал, який містить 12 каналів С-діапазону частот, а саме: 
5,925-6,425 ГГц (рис. 1.7).  
 
Вертикальна поляризація
Горизонтальна поляризація
 
Рис.1.7. Частотний план переданого сигналу [32] 
 
Оскільки на вхід приймача надходить дуже слабкий сигнал, то до 
широкосмугового фільтра висувається вимога, щоб внесені втрати в смузі 
пропускання не перевищували декількох десятих децибела [30]. Далі підсилений 
загальний сигнал в МШП зі смугою пропускання 500 МГц потрапляє на вхід 
конвертора частоти вниз (комбінація змішувача та гетеродина), який переносить 
вказаний частотний спектр в діапазоні 3,7-4,2 ГГц, що дозволяє зменшити рівень 
інтерференційних завад між приймачем та передавачем. Попередній підсилювач 
використовується перед секцією організації каналів для забезпечення мінімально 
можливого рівня шуму.  
Далі сигнал подається на хвилеводний відгалужувач, який розділяє сигнал 
на дві частини, а саме: на парні та непарні канали (рис.1.8). 
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Рис. 1.8. Структура вхідного демультиплексора  
 
Поділ на парні та непарні канали пов'язаний з тим, що між сусідніми 
каналами дуже малий захисний інтервал. Так, для вибраного плану С-діапазону 
із дванадцяти каналів зі смугою пропускання 36 МГц він складає всього 4 МГц 
між каналами. До канальних фільтрів висуваються дуже жорсткі вимоги щодо 
позасмугового придушення сигналів. Смуга пропускання варіюється від 0,3% до 
2%. Для побудови селективних пристроїв з крутими схилами амплітудно-
частотної характеристики (АЧХ) використовують високодобротні резонатори, 
наприклад, на основі ДР або об’ємних резонаторів тощо. Типові вимоги до 
вказаних фільтрів викладені в табл. 1.2. З метою забезпечення стабільної роботи 
фільтрів під час виготовлення їх розміщують у вакуумний корпус.  
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Таблиця 1.2 
Вимоги до канальних фільтрів на прикладі С- частотного плану [30] 
Назва параметру Значення 
Частотний діапазон, ГГц 3,7-4,2 
Кількість каналів  12 
Смуга пропускання каналу, МГц 36 
Захисний інтервал між каналами, МГц 4 
Ослаблення в смузі пропускання на прийом 
(5,925-6,425 ГГц), дБ 
> 40 − 45 
Загасання на межі сусіднього каналу з однаковою 
поляризацією, дБ 
10-15 
Загасання на 10-15% (2-3 МГц) від межі смуги 
пропускання каналу, дБ 
30-40 
Внесені втрати в смузі пропускання Не є критичними 
Нерівномірність АЧХ в смузі пропускання, дБ < 1 
Діапазон температур, ℃ 0-50 
 
Після розділення групового сигналу та проходження через канальні 
фільтри, канальні сигнали потрапляють на підсилювальний ланцюг, потім на 
вихідний мультиплексор (рис. 1.9). 
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Рис. 1.9. Структура вихідного мультиплексора  
 
Існує декілька підходів щодо побудови вихідного мультиплексора. В 70-х 
роках поширеним було розгалуження на парні та непарні канали, які через 
спеціальний направлений відгалужувач під’єднувалися до антени. Конструкція 
вихідного мультиплексора в даному випадку є спрощеною завдяки поділу на два 
рівних за потужностями потоки. Проте її недоліками є ускладнене формування 
діаграми направленості антени (ДНА) та зниження ефективності. У випадку, 
коли сусідні канали під’єднані до одного мультиплексора, до фільтрів 
висуваються більш жорсткіші вимоги по крутизні схилів АЧХ, зростають втрати 
в мультиплексорі, його конструкція ускладнюється. Однак, антена з одним 
входом більш простіша та ефективніша порівняно із попереднім підходом.  
Сучасні супутникові системи мають своє комплексне угрупування 
частотних планів та зон покриття, що вимагає великої кількості 
смугопропускаючих фільтрів, зазвичай, мультиплексованих за допомогою 
Т- подібного хвилеводного трійника, циркулятора чи гібридного відгалужувача 
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[33]. Часто застосування лише односмугових СПФ є недостатнім, оскільки 
виникає необхідність передачі несуміжних каналів в одному пучку [34] 
(рис.  1.10), зазвичай, через один підсилювач. Оскільки декілька пучків можуть 
обслуговувати одну зону, кожен із яких містить різні канали, то до таких 
двосмугових фільтрів, в першу чергу, висувається вимога щодо наявності 
щонайменше трьох смуг режекції та двох смуг передачі з метою недопущення 
інтерференції в смугах, як показано на рис. 1.10. 
 
Супутник А
Супутник Б
Підсилювач 
потужності
Підсилювач 
потужності
Антени
Сфокусовані 
пучки
Зона покриття
 
Рис. 1.10. Діаграма, що показує появу інтерференції між різними пучками [35] 
 
Існує декілька підходів щодо побудови двосмугових фільтрів [36]: 
1) об’єднання двох окремих смугопропускаючих фільтрів за допомогою 
мультиплексування та використання циркуляторів; 
2) каскадного з’єднання широкосмугового смугопропускаючого фільтра та 
режекторного фільтра; 
3) інтеграція двох смуг пропускання в одному пристрої.  
Перший підхід на основі використання існуючих методів 
мультиплексування має ряд недоліків [33]. Недоліками циркуляторів є суттєві 
внесені втрати разом зі збільшенням масогабаритних характеристик, високий 
рівень продуктів пасивної інтермодуляції порівняно із іншими підходами, що є 
не допустимим в високопотужнісних застосунках. Використання хвилеводного 
трійника або гібридного відгалужувача, де необхідно забезпечити вдвічі більше 
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фільтрів та гібридних відгалужувачів для мультиплексування, не є оптимальним 
по критерію мінімізації розмірів конструкції.   
Другий підхід на основі каскадного з’єднання широкосмугового 
смугопропускаючого фільтра та режекторного фільтра не забезпечує достатньої 
крутизни схилів АЧХ для селекції робочого каналу та мінімізації інтерференції 
в сусідніх каналах.  
Таким чином, актуальною задачею є розробка двосмугового СПФ в одній 
конструкції фільтра. Схемні рішення двосмугових фільтрів для супутникових 
систем передачі порівняно мало вивчені. Серед запропонованих на сьогоднішній 
день варто виділити фільтри на ДР та об’ємних резонаторах [34, 35, 37]. 
В роботі [35] запропоновані рішення для чотирьохрезонаторних дво- та 
трьох-смугових фільтрів на основі об’ємних циліндричних двомодових 
резонаторів, що функціонують на вироджених 𝑇𝐸114 коливаннях [38]. 
Конструкції фільтрів складаються із чотирьох каскадів об’ємних резонаторів, 
розташованих аксіально на одній лінії. Показано, що в загальному випадку АЧХ 
є необов’язково симетричною та має різні ширини смуг пропускання. На рис.1.11 
зображений виготовлений прототип чотирьохрезонаторного двох смугового 
СПФ та його асиметрична АЧХ. 
 
  
(а)    (б) 
Рис.1.11. Експериментальний прототип двосмугового СПФ із під’єднаним  ФНЧ зліва (а) та 
його асиметрична АЧХ (б) [35]    
 
Якісні показники фільтра на рис.1.11 наведені в табл. 1.3. 
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Таблиця 1.3  
Якісні показники асиметричного двосмугового фільтра на циліндричних 
об’ємних резонаторах [35]    
Параметр Значення 
Кількість резонаторів 4 
Центральні частоти першої/другої смуг пропускання, МГц 12235,5/12338 
Смуга пропускання за рівнем -3дБ, МГц (%) 
45/75 МГц 
0,37/0,6% 
Мінімальні внесені втрати в смузі пропускання, дБ < 1 
Коефіцієнт прямокутності 1,3/1,35 
Ослаблення між смугами, дБ 15…30 
Коефіцієнт нерівномірності <0,1 дБ 
 
Отже, реалізований асиметричний фільтр Ku діапазону з другою смугою 
приблизно вдвічі більшою від першої, що може використовуватися на вході 
мультиплексора. Вказаний фільтр на чотирьох циліндричних об’ємних 
резонаторах є вузькосмуговим (≤ 0,6%) з ослабленням між смугами, що 
змінюється в діапазоні 15 дБ – 30 дБ. В наступних розділах буде показано, що 
СПФ на ДР має кращий показник міжсмугового ослаблення. 
 
1.4. Перспективи використання двосмугових фільтрів в системах 
стільникового зв’язку  
 
Як показано в розділі 1.1 в результаті бурхливого розвитку систем 
мобільного зв’язку нагальним запитанням є стандартизація 5G. Щоб забезпечити 
необхідне покриття, зона обслуговування поділяється на комірки, зазвичай, 
гексагональної форми. Кожній комірці присвоюється свій канал передачі, який 
періодично повторюється в інших комірках. Так, може використовуватися набір 
із 3,4,7,9,12 частотних пар. Таким чином, побудова мережі стільникового зв’язку 
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це пошук компромісів між розміром стільника, кількістю каналів, що 
обслуговують стільник, розміщенням базових станцій тощо.  
Подібно до супутникових систем зв’язку, стільникові базові станції 
вміщають в собі функції ретранслятора та комутатора. Типова архітектура 
вхідного каскаду стільникової базової станції транспондера показана на рис.1.12. 
Вона містить диплексер для розв’язки вхідного/вихідного сигналів, попередній 
фільтр та МШП.  
 
Антена
Диплексер МШП
Перетворення 
частоти вниз
Перетворення 
частоти вгору
Rx - приймач
Tx - передавач
Rx
Tx
Багаточастотний підсилювач чи 
суматор потужностей + декілька 
підсилювачів потужності
 
Рис.1.12. Загальний вигляд архітектури вхідного каскаду транспондера стільникової системи 
передачі [41] 
 
Серед найголовніших вимог до базових станцій можна виділити наступні: 
збільшення чутливості приймачів, що дозволить зменшити рівень 
випромінюваної потужності в мобільних терміналах, а також збільшення 
селективності для зменшення інтерференції між сусідніми каналами, що 
збільшить якість обслуговування (Quality of Services – QoS). 
Типовий приклад вимог до преселекторних фільтрів працюючої DCS1800 
БС [42]  наведені в табл. 1.4. 
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Таблиця 1.4.  
Вимоги до преселеторного фільтра DCS1800 БС [42]  
Параметр Значення 
Центральна частота, МГц 1777,5 
Смуга пропускання каналу, МГц 15 
Внесені втрати в смузі пропускання, дБ < 0,3 
Зворотні втрати в смузі пропускання, дБ < −20 
Смуга режекції за рівнем 30 дБ, МГц 17,5 
Режекція в смузі передачі (1805–1880 МГц), дБ > 66 
 
З розвитком різноманіття безпровідних комунікаційних стандартів виникла 
попотрібно одночасного функціонування трансиверів в загальному випадку в 
декількох смугах частот. Як наслідок, були запропоновані конструкції 
двосмугових трансиверів, які працюють в режимі перемикання між двома 
частотними діапазонами, тобто одночасно можна працювати лише в одному 
частотному діапазоні [43]. Хоча перемикання між діапазонами дозволило 
покращити функціональність приймача (наприклад, багатосмугові стільникові 
телефони), однак це не вирішило проблеми функціонування в декількох смугах 
одночасно. Наприклад, реалізація пристроїв, які одночасно б надавали смуги для 
функціонування WiFi, WiMAX (Worldwide Interoperability for Microwave Access– 
протокол широкосмугового радіозв'язку), GSM тощо. Вирішення цієї задачі, 
зазвичай, можливе за рахунок побудови множини незалежних каналів передачі 
або при використанні двосмугових, або багатосмугових елементів: фільтрів, 
підсилювачів тощо. В роботі [44] запропонована конструкція двосмугового 
підсилювача у складі приймача, який одночасно може приймати дві смуги 
2,45/5,25 ГГц та потребує використання двосмугового фільтра (рис.1.13).  
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Рис.1.13. Конструкція багатосмугового диплексера, що використовує двосмугові фільтри 
 
В роботі [45] досліджується конструктивне виконання багатосмугового 
диплексера, який дозволяє двом трансиверам, що функціонують в PCS (Personal 
Communication System – персональна комунікаційна система) та AWS (Advanced 
Wireless Services – розширені безпровідні послуги) діапазонах, підключатися до 
спільної антени (рис.1.14). Застосування двосмугового фільтра в даному випадку 
дозволяє побудувати більш компактний та ефективний диплексер.  
 
Вхідний 
вузол
Двосмуговий
TX/RX AWS
Односмуговий
TX/RX PCS
, ,
, ,
, ,
 
Рис.1.14. Конструкція двосмугового приймача [45]  
 
На відміну від супутникового виду зв’язку, для стільникових комунікацій 
запропонована велика кількість конструкцій в загальному випадку багато-
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смугових фільтрів на різних видах резонаторних елементів: на LC-резонаторах 
[46], мікросмужках [47,48], гребінчастих резонаторах [49], об’ємних 
прямокутних резонаторах [50] тощо.  
Так, за останнє десятиліття запропоновано декілька підходів щодо побудови 
двосмугових фільтрів в одній конструкції на різних видах мікросмужкових ліній 
передачі [51]. Зокрема, перший підхід базується на формуванні широкої смуги 
пропускання та внесення в неї нулів передавальної функції, наприклад, на  основі 
використання 
𝜆
2
 резонаторів або при об’єднанні смугопропускаючих та смуго-
загороджувальних фільтрів. Недоліком такого підходу є значні розміри структур 
фільтрів та низькі показники в смузі режекції. Другий підхід базується на 
використанні багатомодових резонаторів, наприклад, на основі резонаторів зі 
ступнічастою зміною повного опору або як комбінація останнього разом із 
шлейфовими мікросмужковими резонаторами тощо. Недоліками є значні внесені 
втрати, погана вибірковість. Ще одним підходом є застосування різноманітних 
прогресивних технологій, зокрема на основі LTCC (Low Temperature Co-fired 
Ceramic – технологія низькотемпературної кераміки) чи метаметаріалів тощо.  
В табл. 1.5 наведене порівняння якісних показників двосмугових СПФ, 
виконаних на планарних мікросмужкових резонаторах, на combline лінії, 
гребінчатому хвилеводі та на основі хвилеводних структур, наведених на 
рис.1.15.  
 
  
(а)    (б) 
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(в)    (г) 
Рис.1.15. Конструкції двосмугових фільтрів, виконаних на різних видах резонаторів: 
(а) combline резонаторах [52], (б) на планарній мікросмужці [53], (в) на гребінчастих 
резонаторах[54], (г) на основі об’ємних резонаторів [55] 
 
В таблиці 1.5 наведено порівняння якісних показників фільтрів на вказаних 
видах резонаторів. 
Таблиця 1.5 
Порівняння якісних показників двосмугових фільтрів, виконаних на різних 
видах резонаторів 
Вид 
 Назва        резонат. 
 параметру 
Планарна 
мікросмужка 
[53] 
«Сombline» 
резонатор 
[52] 
Гребінчасті 
резонатори 
[54] 
Об’ємні 
резонатори 
[55] 
Центральні частоти 
в смугах 
пропускання, ГГц 
2,4/5,2 1,85/2,15 2,24/ 3,68 11,75/12,25 
Смуга пропускання 
8/4% 
197 /210 МГц 
3,8/2,3% 
70/50 МГц 
14,3/ 7,6% 
320 /280 
МГц 
0,85/0,82% 
100 /100 
МГц 
Внесені втрати в 
смуги пропускання, 
дБ 
1,6/2,5 <0,4/0,4 0,6/0,6 0,6/0,6 
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Кількість 
резонаторів 
3 3 3 3 
Ослаблення між 
смугами, дБ 
62 62 32 60 
Найближчий 
паразитний 
продукт, ГГц 
8 4,2 8,5 − 
 
Отже, згідно табл. 1.5 найширші смуги пропускання забезпечуються СПФ 
на основі гребінчастих хвилеводів 14,3/7,6% та на основі планарних резонаторів 
(8/4%), в той час як СПФ на основі хвилеводних резонаторів є найбільш 
вузькосмуговими (0,85/0,82%). Найменші внесені втрати забезпечуються СПФ 
на «combline» резонаторах (<0,4 дБ), в той час як найбільші спостерігаються на 
планарних мікросмужкових резонаторах. Найгірше міжсмугове ослаблення 
забезпечується на гребінчастих хвилеводах (32 дБ), в той час як у інших трьох 
спостерігається суттєво краще ослаблення (приблизно 60 дБ). 
 
1.5. Конструкції двосмугових фільтрів на ДР 
 
Одним із перспективних напрямків досліджень є розробка двосмугових 
фільтрів на діелектричних резонаторах (ДР), тому що даний вид резонатора  
дозволяє забезпечити менші втрати в смугах пропускання при використанні в 
міліметровому діапазоні частот за рахунок більш високої власної добротності 
порівняно з іншими видами резонаторів вони. Електромагнітні властивості ДР 
активно досліджуються впродовж останніх кількох десятиліть, причому  
найбільш вагомі дослідження в цій області виконувались під керівництвом таких 
дослідників як: Cohn S.B., Okaya A., Ільченко М.Ю., Взятишев В.Ф., Гассанов 
Л.Г., Bladel V.J., Guillon P. та ін. [56], [24]. 
Фундаментальні наукові дослідження щодо математичного опису поведінки 
твердотільних коливальних елементів у вигляді функцій комплексних 
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коефіцієнтів зв’язку вперше отримані науковою школою КПІ під керівництвом 
академіка Ільченко М.Ю [57]. Із польових міркувань та проведених 
експериментів розроблені підходи, що дозволили з єдиних позицій аналізувати 
параметри власних коливань діелектричних резонаторів [58], зовнішні 
характеристики систем з діелектричними резонаторами в лініях передачі у 
вигляді коефіцієнтів проходження чи відбиття [59], покращення частотної 
вибірковості смугопропускаючих фільтрів за рахунок введення полюсів 
затухання [60] та ін.. Ґрунтуючись на розроблених підходах щодо математичного 
опису конструкцій фільтрів з однією смугою пропускання, особливу 
актуальність має розробка двосмугових фільтрів, які покликані задовольнити 
існуючу потребу зменшення кількості пасивних пристроїв в базових станціях.  
За останні сім років запропоновано лише дві конструкції двосмугових СПФ 
на ДР, а саме: на кільцевих прямокутних ДР, що мають форму «вісімки» та на 
основі циліндричних діелектричних резонаторів (ЦДР). Конструкція 
двосмугового фільтра на прямокутних діелектричних кільцевих резонаторах та 
його АЧХ показані на рис.1.16. 
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 Рис.1.16. Конструкція двосмугового фільтра на прямокутних діелектричних кільцевих 
резонаторах (а) та його АЧХ (б) [61] 
 
Конструкція двосмугового фільтра на основі кільцевих прямокутних ДР є 
об’єднанням двох прямокутних кілець різних розмірів, виготовлених із 
діелектричних підложок із високою діелектричною проникністю [62]. 
Дослідження властивостей даних підложок попередньо викладені в [63,64]. Різні 
розміри прямокутних кільцевих ДР визначають резонансні частоти нижчих типів 
коливань ТЕ11𝛿 і формують відповідно дві смуги пропускання фільтра. З метою 
збільшення частотного розносу найближчих паразитних складових, на більшому 
кільці додатково з чотирьох боків вирізають квадратні призми.  
Недоліком даної конструкції є дуже складна форма ДР; наявність 
додаткових елементів зв’язку, що ускладнюють побудову математичної моделі, 
а саме: діафрагми, підстроювальних гвинтів; взаємний паразитний вплив між 
сусідніми діелектричними кільцями; обмеження максимально досяжного 
значення добротності через форму резонатора та використання діелектричної 
підложки в якості резонаторних діелектричних кілець [65]. Також один 
резонатор функціонує лише на одному типі коливання, забезпечуючи тільки 
одну смугу пропускання. Тобто один резонатор використовується лише раз. 
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Конструкція двосмугового фільтра на основі ЦДР складається з двох 
розрізаних навпіл резонаторів, планарно розміщених всередині металевої 
порожнини на підставці, які пов’язані один з одним через хрестоподібну (рис. 
1.17,а) [66,67] або прямокутну (рис. 1.17,б) діафрагми [68]. До кожного з 
резонаторів підведений металевий штир живлення, що з’єднаний з портом 
фільтра. Орієнтація розрізаного навпіл ЦДР може бути планарна (рис.1.17) або 
аксіальна [69]. 
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Рис.1.17. Структура двосмугового фільтра на циліндричних ДР з хрестоподібним (а)  [66,67]  
та прямокутною (б) діафрагмами [68] 
 
Функціонування одного резонатора на двох ортогональних гібридних типах 
коливань ½HEH11 та ½HEE11 формує дві смуги пропускання, тобто один 
резонатор використовується двічі. Вибір центральної частоти в кожній смузі 
визначається співвідношенням діаметра до висоти циліндра. Для забезпечення 
необхідного взаємного зв’язку між ДР  діаметр циліндра має бути приблизно 
вдвічі більшим від висоти ДР, а діафрагма має бути хрестоподібною або ж 
прямокутною. Величина зв’язку між резонатором і лінією передачі регулюється 
розташуванням штиря, що забезпечує  його зв’язок з обома типами коливань 
одночасно. З метою придушення найближчих паразитних складових, на 
резонаторі вирізаються щілини в точках максиму напруженості електричного 
поля паразитного коливання. 
Таким чином, перевагою даної конструкції порівняно із конструкцією на 
рис.1.16, а є те, що один резонатор забезпечує  одночасно дві смуги пропускання. 
Однак, недоліками є складна форма резонатора, додаткові елементи зв’язку, такі 
як: діафрагми, гвинти для налаштування частоти, які призводять до ускладнення 
конструкції, необхідні для досягнення відповідних характеристик фільтра. 
Якісні показники описаних вище конструкцій двосмугових фільтрів на ДР 
наведені в табл.1.6. 
Таблиця 1.6  
Порівняння якісних показників двосмугових фільтрів на ДР [61,66,68] 
Параметр [68] [66] [61] 
Кількість резонаторів 2 2 2 
Центральні частоти 
першої/другої смуг 
пропускання, ГГц 
5,33/5,81 3,98/4,42 4,99/5,6 
Смуга пропускання за 
рівнем -3дБ, МГц (%) 
64/58 МГц 
1,2/1% 
75/75 МГц 
1,88%/1,7% 
123/181 МГц 
2,5%/3,2% 
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Мінімальні внесені 
втрати в смузі 
пропускання, дБ 
1,5/1,5 0,5/0,6 0,25/0,27 
Коефіцієнт 
прямокутності 
4,8/3,23 4/3,5 4,2/3,13 
Ослаблення між 
смугами, дБ 
39 33 45 
Розміри конструкції, 
мм3 
26×55×26 Не вказано 26,6×26,6×20,68 
Діелектрична 
проникність  
резонаторів 
30 45,6 45 
Коефіцієнт 
нерівномірності, дБ 
<0,1  <0,5 <0,1 
Частотне рознесення  
найближчого паразиту 
від другої смуги, МГц 
Не вказано 600 750 
 
Коефіцієнт прямокутності є відношенням смуги частот за рівнем -25 дБ до 
смуги частот за рівнем -3 дБ. Таким чином, з табл. 1.6 видно, що двосмугові 
фільтри на двох ДР є вузькосмуговими (ширина смуги пропускання не 
перевищує 3%), мають високе ослаблення між смугами (щонайменше 33 дБ) 
порівняно із, наприклад, конструкціями двосмугового СПФ на чотирьох 
циліндричних об’ємних резонаторах (розділ 1.3) чи трьохрезонаторних СПФ на 
об’ємних резонаторах (розділ 1.4) та мають невеликий коефіцієнт 
нерівномірності. Однак, недоліком СПФ на ДР є наявність близько 
розташованих паразитних смуг пропускання з частотним рознесенням менше, 
ніж 1 ГГц, що має бути враховано при побудові фільтрів. Також вказані 
конструкції мають додаткові елементи зв’язку та ускладнені форми резонаторів, 
що зменшує добротність та ускладнює побудову аналітичної моделі. 
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Отже, в результаті аналізу існуючих конструкцій двосмугових фільтрів, 
актуальним завданням роботи є побудова нової конструкції двосмугового 
фільтра на ДР, який забезпечував би дві смуги пропускання одночасно, що 
досягається функціонуванням на двох типах коливань, щонайменше одне з яких 
є вищим. По-друге, вказана конструкція двосмугового фільтра має містити 
мінімальну кількість елементів зв’язку. 
Як буде показано далі, для отримання двох смуг пропускання необхідно 
забезпечити приблизну рівність відповідних коефіцієнтів зв'язку для усіх 
робочих типів коливань, що досягається на основі вибору робочої конструкції 
[76], форми ДР та робочих типів коливань. 
 
1.6. Постановка задачі 
 
Пошук більш високодобротних структур призвів до більш прискіпливого 
дослідження циліндричних та прямокутних ДР [70], а також до вибору форми і 
співвідношення розмірів, а саме: типу та частоти робочого коливання, структури 
полів, співвідношення між частотами та добротностями. Актуальність вибору 
прямокутної форми ДР порівняно із  циліндричною полягає у наявності 
додаткового параметра свободи при виборі відповідних розмірів, що дозволяє 
гнучко обирати розміри ДР при збереженні відповідних значень добротності та 
смуги пропускання. 
Сучасні технології дозволяють реалізовувати ДР з високими показниками 
діелектричної  проникності (порядку 100) та відносно невеликими втратами в 
діелектрику, проте власна добротність основних типів коливань ДР, виконаних 
на таких діелектриках, часто зменшується зі збільшенням частоти. При 
зменшенні діелектричної проникності зростають втрати на випромінювання ДР 
у навколишнє середовище. Одним із способів зменшення подібного 
випромінювання є використання більш добротних коливань ДР, а саме вищих 
типів, оскільки вибір вищого типу коливання в якості робочого має перевагою 
більшу власну добротність резонанса, проте мале частотне рознесення по 
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відношенню до паразитних сусідніх по частотній осі типів.  Зокрема, в роботі 
[71] досліджені резонансні частоти нижчих та вищих типів коливань ДР у формі 
куба, значення їх навантаженої добротності для 𝑇𝐸11𝛿 , 𝐸13𝛿 , 𝑇𝐸11(1+𝛿) мод. В 
роботі [72] синтезований дворезонаторний СПФ D-діапазону (110-170ГГц) на 
кубічних ДР, розташованих з деяким зазором на мікросмужкових лініях 
передачі, з робочим високодобротним типом коливання 𝐸13𝛿.  
Тож в рамках дисертаційного дослідження є вивчення можливостей 
використання одного з вищих типів власних коливань ДР для в якості робочого 
для побудови двосмугового фільтра. 
Таким чином, вхідні дані щодо побудови двосмугового фільтра наведені в 
табл.1.7. 
Таблиця 1.7  
Вхідні дані щодо побудови двосмугового фільтра 
Параметр Значення 
Робочий діапазон 5-6 ГГц 
Кількість резонаторів 1 −4 
Тип резонаторів Прямокутні діелектричні 
Типи коливання Щонайменше одне вище 
 
Фільтр функціонує в двох смугах пропускання одночасно з центральними 
частотами 𝑓1 та 𝑓2. Робочий вид резонатора є прямокутний діелектричний. Одним 
із робочих типів коливань є вищий тип. Функціонування фільтра повністю 
характеризується наступними якісними показниками: 
1) 𝐴𝑚𝑖𝑛 − мінімальні втрати в смузі пропускання мають не перевищувати 
2,5 дБ; 
2) ∆𝑓−3дБ − ширина смуги пропускання по рівню -3дБ складає, не більше 
1%; 
3) 𝐴12 − ослаблення між першою та другою робочими смугами, 
щонайменше 35 дБ; 
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4) 𝐴3 − позасмугове ослаблення, щонайменше 40 дБ; 
5) ∆𝑓п − частотне рознесення найближчого паразитного коливання по 
відношенню до другої робочої смуги, щонайменше 300 МГц. 
Отже, загальну постановку задачі можна сформулювати наступним чином: 
розробка математичних моделей та нових конструкцій двосмугових фільтрів, що 
забезпечують необхідні електричні параметри за мінімальної кількості 
резонаторів та елементів зв’язку. 
 
Висновки 
 
1. Основною тенденцією розвитку сучасних систем зв'язку є збільшення 
обсягів переданої інформації, що вимагає зменшення затримок та збільшення 
швидкостей передачі. Для їх виконання виникає необхідність переходу до більш 
високочастотних діапазонів, зокрема, міліметрового та терагерцового діапазонів 
довжин хвиль.  
2. Для побудови селективних пристроїв найважливішим є вибір 
резонаторних елементів. Найвищим показником власної ненавантаженої 
добротності в міліметровому діапазоні довжин хвиль характеризуються 
діелектричні та об’ємні резонатори. Завдяки цьому фільтри на ДР та об’ємних 
резонаторах найкраще задовольняють вимогам щодо вузькосмуговості, низьких 
втрат в смузі пропускання, крутизні схилів АЧХ, що характерні для 
супутникового та стільникового видів зв’язку.  
3. У зв’язку з комплексним угрупуванням частотних планів та зон покриття 
супутникових систем зв’язку, необхідністю одночасної передачі сигналів в 
декількох смугах пропускання, досить часто використання односмугових СПФ є 
недостатнім. Тому виникає актуальна задача побудови багатосмугових СПФ. 
4. Задача побудови двосмугових фільтрів достатньо широко вивчена для 
мікросмужкових резонаторних елементів, однак мало вивчена у випадках 
використання ДР.  
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5. Існує дві типові конструкції двосмугових фільтрів на ДР, а саме: на 
кільцевих прямокутних ДР у формі вісімки та на основі циліндричних ДР. 
Недоліками вказаних моделей є складна форма ДР; підвищена складність 
конструктивних параметрів, що полягає у використанні додаткових елементів 
зв’язку (діафрагм, гвинтів для налаштування частоти) для регулювання кількості 
зв’язку між сусідніми ДР. 
6. На основі проведеного огляду існуючих розробок двосмугових фільтрів  
виникає задача дослідження нових методів побудови фільтрів, які відрізняються 
більш простим конструктивним виконанням та більш якісними параметрами, 
придатними для використання у більш високочастотних діапазонах довжин 
хвиль.    
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РОЗДІЛ 2. ДОСЛІДЖЕННЯ ВЛАСНИХ КОЛИВАНЬ 
ПРЯМОКУТНОГО ДР  
 
У даному розділі вирішується наукова задача визначення параметрів 
робочих типів коливань прямокутних ДР та визначення конструкції, які 
задовольняють вимозі двосмуговості. Розв’язується електродинамічна задача 
власних типів коливань прямокутного ДР. Особлива увага звертається  на 
«дипольні» та «квадрупольні» типи, які знаходяться аналітичним методом та 
методом скінченних елементів. Розглянуті розподіли ЕМП та модулі амплітуд 
полів робочих типів коливань. 
 
2.1. Аналітичне вирішення електродинамічної задачі власних 
коливань прямокутного ДР 
Розглянемо детальніше вирішення задачі власних коливань для 
прямокутного ДР за допомогою аналітичного метода.  
Як відомо, точне рішення рівнянь Максвелла отримане лише для сферичних 
форм ДР, в той час як для ДР прямокутної та циліндричних форм у відкритому 
просторі побудова точного однохвильового рішення задачі власних коливань, 
яке задовольняє усім необхідним умовам в зовнішній області, неможливо. 
Зокрема для прямокутних ДР складно описати поля та явища, які виникають в 
кутових областях. Нехтуючи однією чи декількома граничними умовами у 
зовнішньому просторі, яким не вдається задовольнити, та враховуючи високу 
добротність коливань діелектричних резонаторів, що означає більш зосереджене 
поле у внутрішній області, отримуємо похибку аналітичного розрахунку, яка 
найчастіше не перевищує 3-15%.  
В результаті проведених чисельних досліджень встановлено, що найбільш 
придатним для вирішення задачі побудови двосмугового фільтра є ДР 
видовженої форми з розмірами 𝑎0 × 𝑏0 × 0,5𝐿0, де 𝑎0=𝑏0 ≈ 0,5𝐿0 з двома 
магнітними типами коливань 𝑇𝐸11𝛿 та 𝑇𝐸12𝛿. 
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Розглянемо прямокутний ДР на рис.2.1 із висотою 𝐿0, поперечним 
перерізом 𝑎0 × 𝑏0 та діелектричною проникненістю 𝜀1. Знайдемо рішення задачі 
власних коливань для 𝑇𝐸11𝛿 та 𝑇𝐸12𝛿 аналітичним способом. Рішення задачі 
власних коливань ДР пов’язано із теорією ЕМ поля на обмежених діелектричних 
тілах, розташованих у вільному просторі частково або повністю обмежених 
металевими поверхнями, наприклад, порожнім хвилеводом.  
Задача власних коливань прямокутного ДР може бути наближено вирішена, 
припускаючи, що поле всередині ДР є полем стоячої хвилі прямокутного 
хвилевода (так звана «хвилеводна» модель) [77]. На бічній поверхні резонатора 
виконуються умови "магнітної стінки" [78]. При цьому поле всередині 
діелектрика змінюється за гармонічним законом, в той час як ззовні вздовж осі 
ОУ спадає експоненціально. 
На рис. 2.1 зображені розподіли ЕМП 𝑇𝐸11𝛿 та 𝑇𝐸12𝛿 типів коливань  
всередині ДР з розмірами 𝑎0 × 𝑏0 × 𝐿0.  
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b0
 
а)     б) 
Рис. 2.1. Розподіл ЕМП «дипольного» 𝑇𝐸11𝛿 (а) та «квадрупольного» 𝑇𝐸12𝛿 (б) типів 
коливань 
 
Граничні умови на поверхні ДР наступні: 
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 дотичні компоненти ЕМП ДР неперервні на межі резонатор – вакуум при 
𝑦 =
𝑏0
2
, що означає рівність тангенційних складових відповідних поперечних 
компонент магнітного та електричного  полів.  
{
ℎ𝑥
(1)
= ℎ𝑥
(2)
|
𝑦=
𝑏0
2
ℎ𝑧
(1)
= ℎ𝑧
(2)
|
𝑦=
𝑏0
2
; (2.1) 
{
𝑒𝑥
(1)
= 𝑒𝑥
(2)
|
𝑦=
𝑏0
2
𝑒𝑧
(1)
= 𝑒𝑧
(2)
|
𝑦=
𝑏0
2
.    (2.2) 
 для спрощення припустимо, що на бічній поверхні резонатора виконується 
умова "магнітної стінки", тобто складові електричного поля тангенційні до 
поверхні: 
{
𝑒𝑥|𝑥=±𝑎0 2⁄ = 0,
𝑒𝑧|𝑧=±𝐿0 2⁄ = 0,
 (2.3) 
де верхні індекси (1),(2) позначають область всередині та ззовні ДР відповідно.  
 
Необхідно знайти характеристичне рівняння, що встановлює відповідність 
між розмірами ДР та його резонансною частотою. На рис. 2.2 показані відповідні 
проекції електричних та магнітних компонент поля 𝑇𝐸11𝛿 коливання всередині 
ДР в площинах XOZ та YOZ. 
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Рис. 2.2.  Проекції ЕМ полів 𝑇𝐸11𝛿 типу коливання всередині ДР в площинах XOZ та YOZ  
 
Запишемо шестикомпонентне рівняння Максвелла розподілу ЕМП 𝑇𝐸11𝛿 
типу коливання всередині ДР [79]: 
𝑒𝑥
(1)
=
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧, 
𝑒𝑧
(1)
=
−ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑥
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧, 
𝑒𝑦
(1)
= 0, 
ℎ𝑥
(1) =
ℎ1𝛽𝑥𝛽𝑦
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧, 
ℎ𝑧
(1)
=
ℎ1𝛽𝑦𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧, 
ℎ𝑦
(1)
= ℎ1 cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧. 
(2.4) 
Враховуючи магнітну стінку на бічній поверхні та умову неперервності 
полів на межі резонатор – вакуум при 𝑦 =
𝑏0
2
, отримуємо наступне 
характеристичне рівняння для 𝑇𝐸11𝛿 (додаток A): 
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𝛽𝑦 𝑡𝑔 (
𝛽𝑦𝑏0
2
) = 𝛽0𝑦, (2.5) 
де 𝛽𝑦 = √𝜀𝑟𝑘0
2 − (𝛽𝑥2 + 𝛽𝑧2) - хвильове число вздовж OY всередині ДР; 
𝛽0𝑦 = √𝑘0
2(𝜀𝑟 − 1) − 𝛽𝑦2; 
𝛽𝑧 =
𝜋
𝐿0
, 𝛽𝑥 =
𝜋
𝑎0
 - хвильові числа для 𝑇𝐸11𝛿 вздовж OZ та OX всередині ДР 
відповідно; 
𝑘0- хвильове число у вакуумі; 
𝜀𝑟=36 - відносна діелектрична проникність діелектрика.  
На основі характеристичного рівняння (2.5) остаточно запишемо вираз, 
який встановлює взаємозв’язок між розмірами ДР та резонансною частотою 
𝑇𝐸11𝛿 типу коливання. 
√𝐹2 − (𝜋2 + (
𝑎0𝜋
𝐿0
)
2
) 𝑡𝑔(
𝑏0
2𝑎0
√𝐹2 − (𝜋2 + (
𝑎0𝜋
𝐿0
)
2
)) = √−
𝐹2
𝜀𝑟
+𝜋2 + (
𝑎0𝜋
𝐿0
)
2
, (2.6) 
де 𝐹 = 𝑎0𝑘0√𝜀𝑟 , звідки 𝑓[ГГц] ≈
15𝐹
𝑎0[см]𝜋√𝜀𝑟
. 
 
Аналогічним чином знаходимо характеристичне рівняння для 𝑇𝐸12𝛿 типу 
коливання, спершу зобразивши проекції ЕМП в площинах XOZ та YOZ 
всередині ДР (рис.2.3). 
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а)        б) 
Рис. 2.3. Розподіл ЕМП 𝑇𝐸12𝛿 типу коливання всередині ДР в площинах XOZ та YOZ 
 
Шестикомпонентне рівняння Максвелла 𝑇𝐸12𝛿 типу коливання всередині 
ДР матиме вигляд [79]: 
𝑒𝑥
(1)
=
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧, 
𝑒𝑧
(1)
= −
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑥
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧, 
𝑒𝑦
(1)
= 0, 
ℎ𝑥
(1)
= −
ℎ1𝛽𝑥𝛽𝑦
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧, 
ℎ𝑧
(1) =
ℎ1𝛽𝑦𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧, 
ℎ𝑦
(1)
= −ℎ1 cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧, 
(2.7) 
де 𝛽𝑧 =
2𝜋
𝐿0
, 𝛽𝑥 =
𝜋
𝑎0
 - хвильові числа 𝑇𝐸12𝛿 типу коливання всередині ДР вздовж 
OZ та OX відповідно. 
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Враховуючи граничні умови, в результаті отримуємо характеристичне 
рівняння для 𝑇𝐸12𝛿, яке є аналогічним рівнянню (2.5) для 𝑇𝐸11𝛿 типу коливання. 
На основі характеристичного рівняння остаточно запишемо вираз, який 
встановлює взаємозв’язок між розмірами ДР та резонансною частотою 𝑇𝐸12𝛿 
типу коливання. 
√𝐹2 − (𝜋2 + (
2𝑎0𝜋
𝐿0
)
2
) 𝑡𝑔(
𝑏0
2𝑎0
√𝐹2 − (𝜋2 + (
2𝑎0𝜋
𝐿0
)
2
)) = 
= √−
𝐹2
𝜀𝑟
+𝜋2 + (
2𝑎0𝜋
𝐿0
)
2
, 
(2.8) 
де 𝐹 = 𝑎0𝑘0√𝜀𝑟 , звідки 𝑓[ГГц] ≈
15𝐹
𝑎0[см]𝜋√𝜀𝑟
. 
 
Підставляючи відповідні значення хвильових чисел  𝛽𝑥, 𝛽𝑧 та розміри ДР в 
характеристичне рівняння можна знайти резонансні частоти обох 𝑇𝐸11𝛿 та 𝑇𝐸12𝛿 
типів коливань. Даний підхід є зручним для попереднього розрахунку. В той час 
як для більш точного розрахунку застосовують чисельні методи, зокрема, метод 
скінченних елементів.  
 
2.2. Вирішення електродинамічної задачі власних коливань 
прямокутного ДР методом скінченних елементів 
 
Оскільки аналітичний метод розрахунку дозволяє отримати досить 
приблизні значення резонансних частот в першій ітерації, розрахуємо резонансні 
частоти робочих типів коливань чисельним методом скінченних елементів, 
реалізованим в САПР HFSS. 
Для вирішення граничних задач електродинаміки МСЕ, в яких 
розглядаються ЕМП при наявності границь, використовують електричні та 
магнітні векторні 𝐴𝑒 , 𝐴𝑚, а також скалярні потенціали 𝜑𝑒 , 𝜑𝑚. При цьому 
рівняння Максвелла можна записати наступним чином [80,81]: 
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𝐸 =
∇ × 𝐴𝑚
𝜀𝜀0
; 𝐻 = −𝑖𝜔𝐴𝑚 − ∇𝜑𝑚, 
(2.9) 
𝐸 = −𝑖𝜔𝐴𝑒 − ∇𝜑𝑒; 𝐻 =
∇ × 𝐴𝑒
𝜇𝜇0
, (2.10) 
де ∇ × 𝐴𝑚(𝑒) = 𝑟𝑜𝑡 𝐴𝑚(𝑒), 
𝜀0, 𝜇0 –діелектрична та магнітна проникність вакууму; 
𝑖 – уявна одиниця; 
𝜔 – кругова частота. 
 
Враховуючи, що векторний та скалярний потенціали пов’язані між собою 
через калібрувальне рівняння Лоренца для однорідних середовищ: 
∇ × 𝐴𝑒(𝑚) + 𝑖
𝜔
𝑐2
𝜀𝜇𝜑𝑒(𝑚) = 0, 
де 𝑐 – швидкість світла, 
та підставивши (2.10) в рівняння Максвелла для повного струму та 
магнітного поля: 
𝑟𝑜𝑡𝐻 = 𝑖𝜔𝜀𝜀0𝐸 + 𝐽𝑒𝑥𝑡 , (2.11) 
та враховуючи, що зовнішні джерела струмів відсутні 𝐽𝑒𝑥𝑡 = 0, отримаємо: 
∇ × ∇ × 𝐴𝑒(𝑚) −  𝜀𝜇
𝜔2
𝑐2
𝐴𝑒(𝑚) − 𝜀𝜇∇ (
1
𝜀
∇𝐴𝑒(𝑚)) = 0, (2.12) 
де ∇𝜑𝑚 = 𝑑𝑖𝑣 𝜑𝑚. 
 
В силу симетрії електричних та магнітних полів вираз (2.12) справедливий 
для обох електричного та магнітного векторних потенціалів. 
Таким чином, розв’язок рівняння (2.12), враховуючи (2.9) - (2.10), полягає в 
пошуку такого 𝐴𝑚, при якому нев’язка рівняння (2.12) є мінімальною. 
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Основою МСЕ є поділ досліджуваної структури на елементарні комірки 
(найчастіше у формі тетраедра). В кожній комірці формується система базисних 
функцій координат. Найчастіше в МСЕ застосовують поліноміальні 
апроксимації невідомої функції А, зокрема поліноми першої та другої степені. За 
допомогою базисних функцій апроксимується потенціал поля всередині 
елемента. Вимоги, що висуваються до базисних функцій, наступні: 
 лінійна незалежність; 
 інтегрованість всередині комірки; 
 диференційованість та рівність нулю поза межами даної комірки. 
Розглянемо найпростіший випадок розкладу для плоскої структури в 
площині ХОУ [73]. Враховуючи, що в якості невідомих коефіцієнтів беруть 
значення невідомої функції 𝐴(𝑥, 𝑦) у вершинах трикутників та апроксимуючи в 
кожному кінцевому елементі суперпозицією базисних функцій, отримаємо 
наступний вираз для потенціала: 
𝐴(𝑥, 𝑦) =∑𝑈𝑖𝑓𝑖
𝑀
𝑖=1
(𝑥, 𝑦), (2.13) 
де 𝑈𝑖 – невідомі коефіцієнти розкладання, тобто значення потенціалів в 
характерних точках, 
𝑓𝑖(𝑥, 𝑦) – базисні функції, 
𝑖 = 1…𝑀 - загальна кількість характерних точок. 
 
Знайдені коефіцієнти 𝑈𝑖 мають задовольняти умові мінімуму функціонала 
𝐼(𝐴) в області кожної комірки площею S та описуються виразом Лапласа: 
𝐼(𝐴) = ∬𝐴(
𝜕2𝐴
𝜕𝑥2
+
𝜕2𝐴
𝜕𝑦2
)
S
𝑑𝑥𝑑𝑦,
𝜕𝐼𝑖𝑗𝑘(𝐴)
𝜕𝑈𝑖𝑗𝑘,𝑚
= 0, 
(2.14) 
де 𝑚 = 1,2, …𝑀, 𝑀 - кількість базисних функцій. 
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Таким чином сукупність цих умов для усіх елементарних комірок формують 
систему лінійних алгебраїчних рівнянь (СЛАР) відносно невідомих 
коефіцієнтів  𝑈𝑖. 
Записавши умову (2.14) в розгорнутому вигляді та ввівши декотрі 
позначення, СЛАР можна записати у матричному вигляді: 
𝑅𝑖𝑗𝑘𝑈𝑖𝑗𝑘 = 0, 
де 𝑖𝑗𝑘 позначають, що даний параметр відноситься до трикутника з 
вершинами  𝑖𝑗𝑘:  
𝑅𝑛𝑚
𝑖𝑗𝑘 = ∬(
𝜕𝑓𝑛(𝑥, 𝑦)
𝜕𝑥
𝜕𝑓𝑚(𝑥, 𝑦)
𝜕𝑥
+
𝜕𝑓𝑛(𝑥, 𝑦)
𝜕𝑦
𝜕𝑓𝑚(𝑥, 𝑦)
𝜕𝑦
)
𝑆𝑖𝑗𝑘
𝑑𝑥𝑑𝑦,𝑚 = 1,2, …𝑀, 
тобто: 
∑ ∬(
𝜕𝑓𝑛(𝑥, 𝑦)
𝜕𝑥
𝜕𝑓𝑚(𝑥, 𝑦)
𝜕𝑥
+
𝜕𝑓𝑛(𝑥, 𝑦)
𝜕𝑦
𝜕𝑓𝑚(𝑥, 𝑦)
𝜕𝑦
)
𝑆𝑖𝑗𝑘
𝑑𝑥𝑑𝑦𝑈𝑖𝑗𝑘,𝑛 = 0
𝑀
𝑛=1
. 
Враховуючи, що потенціал на провідних поверхнях відомий 𝑈0, то невідомі 
потенціали всередині структури виражаються через відомі на поверхні. Таким 
чином, можна отримати формальне рішення  задачі, виразивши потенціал 
всередині структури через його значення на границі.  
Отже, при використанні МСЕ система диференціальних рівнянь зводиться 
до вирішення СЛАР відносно невідомих коефіцієнтів розкладання 𝑈𝑖. 
Підставляючи знайдені 𝑈𝑖 в (2.13), можна знайти 𝐴(𝑥, 𝑦), що, в свою чергу, 
підставляються в рівняння Максвелла (2.12). 
Задача власних коливань може бути вирішена методом скінченних 
елементів, використовуючи режим власних коливань, тобто «Eigenmode 
analysis» або шляхом аналізу S - параметрів структури [82]. За допомогою обох 
підходів можливо розрахувати резонансні частоти коливань, а також розподіли 
ЕМП.  
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З метою вибору оптимального співвідношення розмірів ДР згідно критерія 
максимального розрідження частот відносно найближчих паразитних коливань 
досліджувалася частотна діаграма типів коливань прямокутного ДР методом 
скінченних елементів в металевій порожнині розміром 
10,6 × 50 × 26 мм (рис.2.4), яка використовується далі в конструкції фільтра. 
Передбачалося, що прямокутний резонатор має відносну діелектричну 
проникність 𝜀𝑟 = 36, тангенс кута втрат 𝑡𝑔 𝛿 = 1,5 ∙ 10
−4  та живиться через 
коаксіальні провідники. 
 
Коаксіальна 
лінія
Металева 
порожнина
Центральний 
провідник
ДР ДР
z
y
x
L0
x
z
a0
b
0
 
Рис. 2.4. Структура, на основі якої  визначаються резонансні частоти коливань ДР 
 
На рис. 2.5 наведені розподіли ЕМП [83] трьох магнітних типів коливань 
(𝑇𝐸11𝛿, 𝑇𝐸12𝛿, 𝑇𝐸13𝛿) та одного поздовжнього електричного (𝑇𝐻11𝛿), які 
розраховані на основі МСЕ.  
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а) 𝑇𝐸11𝛿 
 
 
б) 𝑇𝐸12𝛿 
 
  
 
в) 𝑇11𝛿 
 
 
г) 𝑇𝐸13𝛿  
 
Рис. 2.5. Розподіл ЕМП перших чотирьох типів коливань ДР з 𝜀𝑟 = 36, 𝑡𝑔 𝛿 = 1,5 ∙ 10
−4 
  
З рис. 2.5 видно, що розподіл поля найнижчого типу коливання 𝑇𝐸11𝛿  
нагадує розподіл поля магнітного диполя, тому даний тип ще називають 
«дипольним» [84]. В той час як 𝑇𝐸12𝛿 коливання нагадує відповідно два 
магнітних диполі, які збуджуються в протифазі. По аналогії з «дипольним» 
типом коливання, 𝑇𝐸12𝛿 можна назвати «квадрупольним». 
В налаштуваннях режиму «Driven Modal» для розрахунку S-параметрів 
задана умова збіжності за максимальної похибки розрахунку порівняно із 
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попередньою ітерацією не більше 0,01%. Максимальна кількість ітерацій 
дорівнює  10.  
На рис. 2.6 показані залежності розмірів ДР від частотного рознесення 
різних типів коливань. Зокрема, збільшення 𝐿0 чи 𝑏0 (рис. 2.6,а,в) або зменшення 
𝑎0 (рис. 2.6, б) призводять до зменшення частотного рознесення між першими 
трьома модами. Причому частотне рознесення між 𝑇𝐸11𝛿 та 𝑇𝐸12𝛿, а також між 
𝑇11𝛿 та 𝑇𝐸13𝛿 майже не змінюється або змінюється досить плавно, на відміну від 
різкої зміни аналогічного параметру між 𝑇𝐸12𝛿 та 𝑇11𝛿  модами. Характерними 
точками на трьох графіках є точки перетину кривих 𝑇𝐸12𝛿 та 𝑇𝐸11𝛿 мод, де 
коливання стають виродженими.  
 
    
a)       б) 
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в) 
Рис.2.6. Залежності резонансних частот від розмірів ДР: 
а) 𝐿0(𝑓0) при 𝑎0=𝑏0=6,5 мм та 𝑎0=𝑏0=6,0 мм 
б) 𝑎0(𝑓0) при 𝐿0=14,5 мм, 𝑏0=6; 6,5 мм 
в) 𝑏0(𝑓0) при 𝐿0=14,5 мм, 𝑎0=6; 6,5 мм 
 
З метою визначення оптимальних розмірів ДР за критерієм максимального 
розрідження спектру ДР на основі використання МСЕ розраховані діаграми 
перших чотирьох типів коливань прямокутного ДР з квадратним поперечним 
перерізом 𝑎0=𝑏0 та 𝐿0=14 мм залежно від розмірів 𝑎0, 𝑏0, використовуючи 
конструкцію на рис. 2.4.  
На рис. 2.7,а показані розраховані частотні залежності перших чотирьох 
типів коливань від розмірів ДР, а саме: «дипольного» 𝑇𝐸11𝛿, «квадрупольного» 
𝑇𝐸12𝛿 і найближчих сусідніх типів 𝑇11𝛿 і 𝑇𝐸13𝛿,  
Для визначення області можливого частотного рознесення між паразитним 
𝑇11𝛿 і робочим 𝑇𝐸12𝛿, а також між 𝑇𝐸13𝛿 і 𝑇𝐸12𝛿 побудовані частотні залежності 
поперечних розмірів резонатора  𝑎0=𝑏0 (рис. 2.7, б) на основі виразів: 
∆𝑓1 = 𝑓𝑇𝐻11𝛿 − 𝑓𝑇𝐸12𝛿 , 
∆𝑓2 = 𝑓𝑇𝐸13𝛿 − 𝑓𝑇𝐸12𝛿 . 
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а)     б) 
Рис. 2.7. Діаграми типів коливань прямокутного ДР в структурі фільтра з квадратним 
поперечним перерізом та 𝐿0=14 мм 
 
З рис. 2.7, а видно, що найбільш близько до робочого типу 𝑇𝐸12𝛿 прилягає 
паразитний тип 𝑇11𝛿. Найбільш характерними точками на графіку є точки 
перетину кривих 𝑇𝐸12𝛿 з 𝑇𝐸11𝛿, що свідчить про вирожденість даних типів 
коливань. 
Як видно з наведених даних (рис.2.7, б), максимальне частотне рознесення 
при 𝐿0= 14 мм відповідає поперечним розмірам 𝑎0=𝑏0= 6,5 мм для заданої смуги 
частот. 
Порівняння розрахованих резонансних частот аналітичним методом та на 
основі МСЕ представлено в таблиці 2.1 для ДР з розмірами 6,5 × 6,5 × 14 мм, 
𝜀𝑟 = 36, 𝑡𝑔 𝛿 = 1,5 ∙ 10
−4. 
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Таблиця 2.1 
Порівняння результатів розрахунку резонансних частот 𝑇𝐸11𝛿 та 𝑇𝐸12𝛿 типів 
коливань на основі вирішення характеристичного рівняння (2.5) та МСЕ 
відповідно 
 
Згідно табл. 2.1 видно, що розрахунок на основі характеристичного рівняння 
(2.5) є досить приблизним з похибкою до 18 % порівняно з чисельним рішенням 
і може використовуватися лише на перших ітераціях розрахунку. 
 
2.3. Визначення параметрів поля 𝑻𝑬𝟏𝟏𝜹 та 𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹 власних коливань 
прямокутного ДР  
 
Одним із показників якості, за яким порівнюють різні типи коливань, є 
показник добротності. Відомо, що чим більша власна добротність коливання, 
тим менші втрати можна забезпечити в смузі пропускання фільтра. 
Завдяки досягненням в технологіях матеріалів на початку 80-х [85,86] стало 
можливим виготовлення ДР із високою власною добротністю 𝑄0 (яка є обернено 
пропорційною тангенсу дельти втрат в ДР), високою температурною 
стабільністю (яка характеризується температурним коефіцієнтом 𝜏𝑓) та високим 
показником діелектричної проникності 𝜀𝑟. Величина 𝜀𝑟 визначає співвідношення 
між внутрішніми та зовнішніми полями ДР, тобто його резонансні властивості, 
добротність, ефективність взаємодії із зовнішніми ЕМП тощо. Покращення в 
технологіях матеріалів дозволило досягти кращої спектральної ефективності 
Тип 
коливання 
На основі 
характеристичного 
рівняння (2.5) 
На основі МСЕ Похибка, % 
𝑇𝐸11𝛿 4,65 ГГц 5,18 ГГц 10,2 
𝑇𝐸12𝛿 4,93 ГГц 5,99 ГГц 17,7 
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[87,88], забезпечуючи більш високе значення ненавантаженої (власної) 
добротності, і, як наслідок, менших значень внесених втрат.  
Однак реальним системам на ДР притаманні втрати, тому розглядають 
більш широке поняття “навантаженої добротності”. Вона визначається як 
відношення накопиченої енергії всередині ДР до величини енергії,  
розсіяної на ДР [89]:  
𝑄𝐿 = 2𝜋𝑓0
𝑃𝑠
𝑃𝑑
, 
де 𝑓0 – резонансна частота ДР; 
𝑃𝑠 - накопичена енергія всередині ДР; 
𝑃𝑑 - розсіяна енергія на ДР 
та виражається через зовнішню добротність 𝑄𝑒 та власну (внутрішню)  𝑄0 
[27, 90]: 
1
𝑄𝐿
=
1
𝑄0
+
1
𝑄𝑒
. 
Внутрішня  добротність 𝑄0 складається  із: 
 діелектричних втрат в об’ємі діелектрика;  
 втрат розсіювання енергії у просторі;  
 втрат, що зумовлені кінцевою провідністю металевих елементів, що 
розташовані поблизу ДР (в даному випадку металевої коробки) тощо. 
 втрат в стінках металевої коробки, що оточує ДР,  та в середовищі навколо 
нього. 
Зовнішня добротність 𝑄𝑒 визначається потужністю втрат за рахунок 
перевипромінювання енергії в лінію передачі та навколишнє середовище, а 
також розмірами порожнини в діапазоні відсічки, в якій розміщується ДР; 
структурою підставки, частотного налаштування елементів тощо. 
Для порівняння 𝑇𝐸12𝛿 та 𝑇𝐸11𝛿 типів коливань за критеріями власної 
добротності побудовані розподіли нормованих амплітуд Е- та Н- полів на рис.2.8, 
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а також розраховані показники власної добротності для вказаних типів коливань 
в мідній коробці (𝜎 = 5,8 ∙ 107  См м⁄ ), використовуючи МСЕ. 
 
 
а) 
 
б) 
 
в) 
Рис. 2.8.  Порівняння модулів нормованих амплітуд Е- та Н- полів  TE11δ та TE12δ вздовж 
відповідних осей 
 
З рис. 2.8 видно, що за межами резонатора амплітуди Е- та Н- полів для 
«квадрупольного» типу коливання спадають швидше порівняно з амплітудами 
«дипольного» типу коливання. Так, ЕМП 𝑇𝐸12𝛿 типу коливання ззовні ДР 
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спадають швидше порівняно із 𝑇𝐸11𝛿. За рахунок більш сконцентрованого поля 
«квадрупольного» типу коливання ДР мають менші втрати через розсіювання 
енергії в найближчому до ДР просторі. Внаслідок цього при розміщенні ДР в 
металевій порожнині менше струмів розсіювання індукується на металевих 
стінках порожнини, що дозволяє забезпечувати менші втрати в конструкції. 
Внаслідок цього спостерігається менше втрат струмів розсіювання на 
металевих стінках порожнини, в якій розміщується ДР, а, отже, менше втрат 
розсіювання енергії порівняно із TE11δ в найближчому до діелектрика просторі, 
що призводить до більшого показника власної добротності .0Q  
В табл. 2.2 наведені розраховані значення власної добротності трьох 
магнітних типів коливань 𝑇𝐸11𝛿, 𝑇𝐸12𝛿, 𝑇𝐸13𝛿. 
 
Таблиця 2.2 
Добротності типів коливань прямокутного ДР з 𝜀 = 36, 𝑡𝑔 𝛿 = 1,5 ∙ 10−4 з 
розмірами 6,5×6,5×14 мм в металевій порожнині розміром 
 32,5×32,5×72,5 мм 
Тип коливання Добротність 
𝑇𝐸11𝛿 8129 
𝑇𝐸12𝛿 8280 
𝑇𝐸13𝛿 10102 
 
Отже, добротність 𝑇𝐸12𝛿 є трохи вища порівняно з 𝑇𝐸11𝛿 типом коливання. 
Як видно, збільшення «витків» магнітного поля характеризується більш 
зосередженим розподілом ЕМП всередині ДР, а отже вищою власною 
ненавантаженою добротністю. 
Використання 𝑇𝐸11𝛿 та 𝑇𝐸12𝛿 типів коливань є прийнятним для побудови 
двосмугового смугопропускаючого фільтра. 
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Висновки 
 
Внаслідок вирішення задачі власних коливань прямокутного ДР отримано 
наступні результати: 
1) властивості прямокутних ДР мало вивчені. Серед можливих 
різноманітних форм ДР (циліндричної, сферичної), перевагою прямокутних ДР 
є додатковий просторовий параметр при виборі відповідних розмірів, що 
дозволяє більш гнучке налаштування при побудові фільтрів; 
2) практичний інтерес має використання вищих типів коливань, 
зокрема, «квадрупольного», 𝑇𝐸12𝛿. Згідно проведених досліджень, вказане 
коливання має більшу ненавантажену добротність, завдяки більшій концентрації 
електромагнітного поля всередині ДР, що має вигляд двох близько розташованих 
магнітних диполів в протифазі. При цьому, поле власного коливання 𝑇𝐸12𝛿 
зменшується  швидше при віддаленні від поверхні резонатора, а добротність його 
підвищується в порівнянні з 𝑇𝐸11𝛿 коливанням. На основі проаналізованих 
діаграм типів коливань, 𝑇𝐸12𝛿 коливання найзручніше використовувати при 
розмірах ДР: 𝑎0 = 𝑏0 ≈ 0,5𝐿0, тобто в області витягнутих форм прямокутних 
резонаторів, де забезпечується максимальне частотне рознесення до 
найближчого паразитного типу коливання; 
3) для побудови двосмугового  пропускаючого фільтру в якості 
робочих типів коливань викликають інтерес два магнітних типи, а саме: нижчий 
«дипольний» 𝑇𝐸11𝛿 та вищий «квадрупольний» 𝑇𝐸12𝛿 типи коливань, які на 
частотній осі розташовані послідовно один за одним. Використання даних типів 
коливань дозволяє уникнути суттєвого ускладнення форм ДР, введення великої 
кількості елементів зв’язку тощо. 
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РОЗДІЛ 3. ДОСЛІДЖЕННЯ КОЕФІЦІЄНТІВ ЗВ’ЯЗКУ 
ДВОСМУГОВОГО ФІЛЬТРА 
 
В даному розділі досліджуються залежності коефіцієнтів зв’язку ДР від 
параметрів конструкції. Визначено спосіб побудови двосмугових фільтрів. 
Запропоновано спрощений розрахунок коефіцієнтів зв’язку для робочих 
«дипольного» і «квадрупольного» типів коливань. Отримано аналітичні вирази 
для коефіцієнтів взаємного зв’язку прямокутних ДР для робочих типів коливань 
на основі даних електромагнітного поля. 
 
3.1. Визначення коефіцієнтів зв’язку ?̃?𝟏𝟏, 𝒌𝟏𝟐 на основі аналітичної моделі 
відбиття ЕМХ від системи ДР 
 
В попередньому розділі вирішена задача власних коливань прямокутного 
ДР з розмірами 𝑎0 = 𝑏0 ≈ 0,5𝐿0. Робочими типами коливань обрані два магнітні 
типи 𝑇𝐸11𝛿 і 𝑇𝐸12𝛿. Метою даного розділу є дослідження коефіцієнтів зв’язку ДР 
від параметрів конструкції для робочих типів коливань для побудови 
двосмугового фільтра. 
На основі теорії збурень [91] побудуємо математичні моделі 
смугопропускаючих фільтрів, що містять один та два ДР відповідно (додаток Б) 
для розрахунку коефіцієнтів зв'язку ДР з лінією передачі ?̃?11 , а також 
коефіцієнтів взаємного зв'язку двох прямокутних ДР 𝑘12 для двох типів власних 
коливань 𝑇𝐸11𝛿 і 𝑇𝐸12𝛿.  
Спершу схематично зобразимо зв’язки структури із одного ДР, що 
зв’язуються з лініями передачі (ЛП) [79] на рис.3.1.  
 
 
Рис. 3.1. Структура зв’язаного ДР в регулярній лінії 
ДР1 
?̃?11 ?̃?11 
ЛП ЛП 
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На рис. 3.1 хвилястою позначена хвиля, що поширюється між ДР та лінією 
передачі. Оскільки енергія розповсюджується в регулярній лінії передачі, то 
хвильовий процес описується реальним вектором Пойнтінга. ЕМ хвиля падає на 
ДР, який потім випромінює енергію в іншу лінію. 
Запишемо матрицю оператора зв’язку  [𝐾] для однорезонаторного смуго-
пропускаючого фільтра: 
[𝐾] = (2𝑖?̃?11), 
де ?̃?11 - коефіцієнт зв'язку ДР з лінією передачі.  
 
Знайдемо систему власних  векторів [91, 92]: 
(2𝑖?̃?11 − 𝜆)𝛼1 = 0; 
𝜆 = 2𝑖?̃?11, 𝛼1 ≠ 0. 
де 𝜆 – власне значення оператора зв’язку К, 
𝛼1 – власний вектор. 
 
Запишемо вираз для коефіцієнта передачі 𝑇(𝑓) та відбиття 𝑅(𝑓) ([91], 
додаток Б): 
 
𝑇(𝑓) =
−2𝑄𝐷
det (𝛼)
∑
det(𝛼𝑡
+)
𝑄𝑡(𝑓)
𝑁
𝑡=1
, 
 
 
 
(3.1) 
𝑅(𝑓) = 1 −
2𝑄𝐷
det (𝛼)
∑
det(𝛼𝑡
−)
𝑄𝑡(𝑓)
𝑁
𝑡=1
,  
 
де 𝑄𝐷 – добротність діелектрика: 𝑄𝐷 =
1
𝑡𝑔 𝛿
; 
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det (𝛼) –  визначник матриці власних векторів  [𝛼]; 
det(𝛼𝑡
+) , det(𝛼𝑡
−) – визначники матриць [𝛼𝑡
+], [𝛼𝑡
−] відповідно (додаток Б); 
𝑄𝑡(𝑓) – коефіцієнт, що враховує s-те власне коливання багатозв’язного ДР та 
добротність діелектрика 𝑄𝑡(𝑓) =
𝑓
𝑓0
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
− 1 −
𝜆𝑡
2
) ; 
𝑡 = 1…𝑁 – кількість резонаторів; 
𝑓0 – власна частота резонансу системи. 
 
Отже, після нескладних перетворень отримуємо наступні вирази: 
 
𝑑𝑒𝑡(𝛼𝑡
+) = 𝑑𝑒𝑡(𝛼𝑡
−) = 𝑑𝑒𝑡(?̃?11𝛼1) = ?̃?11 𝑑𝑒𝑡(𝛼1), 
 
 
𝑇1(𝑓) =
−2𝑄𝐷?̃?11 det(𝛼1)
det(𝛼1) 𝑄(𝑓)
=
−2𝑄𝐷?̃?11
𝑄(𝑓)
= 
=
−2𝑄𝐷?̃?11
𝑓 𝑓0⁄ + 2𝑖𝑄𝐷 (𝑓 𝑓0⁄ − 1 − 𝑖?̃?11)
, 
 
(3.2) 
𝑅1(𝑓) = 1 −
2 ∙ 𝑄𝐷?̃?11
𝑄(𝑓)
= 
= 1 −
2𝑄𝐷?̃?11
𝑓 𝑓0⁄ + 2𝑖𝑄𝐷 (𝑓 𝑓0⁄ − 1 − 𝑖 ∗ ?̃?11)
, 
 
 
𝐺2,1(𝑓) = 𝑎𝑟𝑔[𝑇(𝑓)], 
 
 
𝐷1,1(𝑓) = 𝑎𝑟𝑔[𝑅1(𝑓)],  
 
де 𝐺2,1(𝑓), 𝐷1,1(𝑓) – фазо-частотні характеристики (ФЧХ) коефіцієнтів передачі 
та відбиття відповідно. 
 
S-параметри в дБ можна розрахувати згідно виразів: 
|𝑆2,1(𝑓)| = −20 𝑙𝑔(|𝑇1(𝑓)|) ; 
|𝑆1,1(𝑓)| = −20 𝑙𝑔(|𝑅1(𝑓)|). 
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Отже, коефіцієнти передачі і відбиття є функціями ?̃?11. 
Розрахуємо коефіцієнт передачі фільтра, використовуючи МСЕ [74], та 
підставимо його в математичну модель (3.2), звідки знайдемо коефіцієнти 
зв’язку ?̃?11 для обох типів коливань.  
Для розрахунку залежності коефіцієнтів передачі ДР з лінією 𝑇1(𝑓) від 
відстані між центрами штиря і резонатора 𝑑𝑝 побудована чисельна модель 
конструкції для розрахунку в HFSS методом скінченних елементів на рис. 3.2. 
Вона складається з ДР в металевій порожнині та має зустрічне живлення 
коаксіальних провідників. Параметри структури вказані в таблиці 3.1.  
 
Рис. 3.2. Чисельна модель однорезонаторного СПФ в HFSS 
 
Таблиця 3.1  
Параметри елементів конструкції на рис. 3.2 
Назва параметра Значення 
Розміри ДР, мм 6,5×6,5×14,3 
Параметри діелектрика 𝜀𝑟 = 36; 𝑡𝑔𝛿 = 5 ∙ 10
−4 
Розміри металевої порожнини, мм 10,6×50×26 
Матеріал металевої порожнини Ідеальний провідник (PEC) 
Розміри циліндричного провідника 𝑟 = 0,7 мм; 𝑙 = 24,1 мм 
Матеріал циліндричного провідника Ідеальний провідник (PEC) 
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Таблиця 3.2  
Налаштування режиму моделювання 
Назва параметра Значення 
Частота рішення 5,644 ГГц 
Максимальна кількість ітерацій 19 
Поріг збіжності 0,001% 
Мінімальна кількість ітерацій, що 
збігаються 
2 
 
На рис. 3.3 наведені залежності коефіцієнтів зв'язку ДР з лінією передачі від 
відстані 𝑑𝑝 між центрами металевого штиря і ДР: ?̃?11
𝑇𝐸11𝛿(𝑑𝑝), ?̃?11
𝑇𝐸12𝛿(𝑑𝑝), 
розраховані згідно (3.2) [93].  
 
 
Рис. 3.3. Залежності коефіцієнтів зв’язку ДР з лінією передачі для робочих типів коливань  
 
Як випливає з рис. 3.3, при віддаленні центру ДР від штиря коефіцієнти 
зв'язку ДР з лінією передачі зменшуються приблизно експоненціально для обох 
типів коливань 𝑇𝐸11𝛿 і 𝑇𝐸12𝛿. Видно також, що шукані залежності коефіцієнтів 
зв'язку лінії передачі з ДР сильно витягнутої форми в обраній структурі є 
близькими один до одного майже для всіх значень відстаней для обох типів 
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коливань. З метою забезпечення мінімальних внесених втрат в кожній смузі 
обираємо найбільші значення коефіцієнтів зв'язку ?̃?11
𝑇𝐸11𝛿 = 5,197 ∙ 10−3,   
?̃?11
𝑇𝐸12𝛿 = 5,303 ∙ 10−3 відповідно, які досягаються при мінімальній відстані між 
резонатором і штирем 𝑑𝑝 = 8,75 мм. 
Для розрахунку коефіцієнтів взаємного зв’язку використаємо структуру, яка 
має вигляд двох резонаторів, зв'язаних з лініями передачі. Побудуємо 
математичну модель, яка враховує поведінку параметрів розсіювання в 
частотному діапазоні зв'язаних коливань структури. 
 
 
 
Рис. 3.4. Структура двох зв’язаних ДР в регулярній лінії 
 
На рис. 3.4 суцільною лінією показаний зв'язок між ДР за 
нерозповсюджуваними типами хвиль, тобто енергія не переноситься, а вектор 
Пойнтінга уявний. Хвилястою лінією позначені хвилі, які проходять між ДР та 
лінією передачі, що позначає поширення енергії, тобто вектор Пойнтінга є 
реальним. 
Електромагнітні процеси, що мають місце в даній системі можна описати 
наступним чином. При падінні ЕМ хвилі на перший ДР в ньому виникають 
вимушені коливання, в результаті чого перший ДР збуджує другий, який, в свою 
чергу, випромінює енергію в лінію передачі. 
Матриця зв’язку [𝐾] системи із двох ДР на рис. 3.4 матиме вигляд: 
[𝐾] = (
𝑖?̃?11 𝑘12
𝑘12 𝑖?̃?11
), 
де 𝑘12 – коефіцієнт взаємного зв'язку двох прямокутних ДР. 
 
ДР1 
k̃11 k̃11 
ЛП ЛП ДР2 
𝑘12 
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Знайдемо систему власних векторів матриці зв’язку: 
(
𝑖?̃?11 − 𝜆 𝑘12
𝑘12 𝑖?̃?11 − 𝜆
) (
𝛼1
𝛼2
) = 0, 
{
(𝑖?̃?11 − 𝜆)𝛼1 + 𝑘12𝛼2 = 0,
𝑘12𝛼1 + (𝑖?̃?11 − 𝜆)𝛼2 = 0,
 
{
(𝑖?̃?11 − 𝜆)(𝑖?̃?11 − 𝜆) − 𝑘12𝑘12 = 0,
𝛼1 = −
(𝑖?̃?11 − 𝜆)
𝑘12
𝛼2.
 
Знайдемо власні значення 𝜆1,2 = 𝑖?̃?11 ± 𝑘12 та нормуємо матрицю, 
припускаючи, що 𝛼2 = 𝑘12, 𝛼1 = 𝜆1,2 − 𝑖?̃?11. Отже, остаточно отримуємо 
систему власних векторів: 
{
𝛼2 = 𝑘12,
𝛼1 = 𝜆1,2 − 𝑖?̃?11,
 
det(𝛼) = (
𝑘12 −𝑘12
𝑘12 𝑘12
) = 2𝑘12
2, 
det(𝛼1
+) = (
?̃?11𝑘12 −𝑘12
0 𝑘12
) = ?̃?11𝑘12
2, 
det(𝛼2
+) = (
𝑘12 ?̃?11𝑘12
𝑘12 0
) = −?̃?11𝑘12
2, 
det(𝛼1
−) = (
?̃?11𝑘12 −𝑘12
0 𝑘12
) = ?̃?11𝑘12
2, 
det(𝛼2
−) = (
𝑘12 −?̃?11𝑘12
𝑘12 0
) = ?̃?11𝑘12
2. 
Остаточно отримуємо вирази на основі (3.1) для коефіцієнтів передачі 𝑇2(𝑓) 
та 𝑅2(𝑓) відбиття дворезонаторного смугопропускаючого фільтра відповідно: 
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𝑇2(𝑓) = −
?̃?11𝑄𝐷
(
𝑓
𝑓0
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
− 1 −
𝑖?̃?11 − 𝑘12
2 ))
+ 
+
?̃?11𝑄𝐷
(
𝑓
𝑓0
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
− 1 −
𝑖?̃?11 + 𝑘12
2 ))
; 
 
𝑅2(𝑓) = 1 −
?̃?11𝑄𝐷
(
𝑓
𝑓0
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
− 1 −
𝑖?̃?11 − 𝑘12
2 ))
− 
−
?̃?11𝑄𝐷
(
𝑓
𝑓0
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
− 1 −
𝑖?̃?11 + 𝑘12
2 ))
. 
 
 
 
 
 
(3.3) 
 
G2,1(f) = arg[T(f)]; 
 
 
𝐷1,1(𝑓) = 𝑎𝑟𝑔[𝑅2(𝑓)].  
 
Таким чином, коефіцієнт передачі є функцією коефіцієнтів зв’язку ?̃?11 
та  𝑘12. 
На рис. 3.5 показана чисельна модель конструкції для розрахунку методом 
скінченних елементів, реалізованим в САПР HFSS. Вона містить два резонатори, 
які зв’язуються один з одним та з лініями зв’язку. 
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x
y
zДР1 ДР2
dz
 
Рис. 3.5. Чисельна модель дворезонаторного СПФ в HFSS 
 
Розрахувавши 𝑇2(𝑓) на основі МСЕ, та підставивши його разом з ?̃?11 в (3.3), 
знайдемо залежності коефіцієнтів взаємного зв’язку 𝑘12: 𝑘12
𝑇𝐸11𝛿(𝑑𝑧), 𝑘12
𝑇𝐸12𝛿(𝑑𝑧) 
для обох типів коливань при зміні відстані 𝑑𝑧 (рис. 3.6).  
 
19,3 20,3 21,3 22,3
dz,мм
0,01
0,008
0,006
0,004
0,002
k
1
2
(d
z)
 
Рис. 3.6. Залежності коефіцієнтів взаємного зв’язку між ДР робочих типів коливань 
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Як випливає з даних рис. 3.6, знайдені залежності коефіцієнтів взаємного 
зв'язку монотонно спадають. Оптимальною за критеріями гладкості АЧХ і 
мінімальності коефіцієнта відбиття в смугах пропускання вибрана відстань  
𝑑𝑧= 20,7 мм. 
Таким чином, встановлено, що 𝑇𝐸11𝛿 і 𝑇𝐸12𝛿 для сильно витягнутих форм 
прямокутних резонаторів з квадратним поперечним перерізом: 𝑎0 = 𝑏0 ≈ 0,5𝐿0, 
частоти яких безпосередньо межують одна з іншою, характеризуються 
необхідними приблизно однаковими залежностями коефіцієнтів зв'язку при 
варіації параметрів конструкції. Внаслідок цього їх зручно використовувати для 
побудови двосмугових фільтрів. 
В табл. 3.3 підсумовані значення коефіцієнтів зв’язку для обох типів 
коливань 𝑇𝐸11𝛿 , 𝑇𝐸12𝛿. 
 
Таблиця 3.3 
Розраховані коефіцієнти зв’язку прямокутних ДР з розмірами  
6,5× 6,5 × 14,3 мм при 𝑑𝑝 = 8,75 мм, 𝑑𝑧= 20,7 мм на основі (3.2)-(3.3) 
Параметри Перша смуга Друга смуга 
?̃?11
𝑇𝐸11𝛿 , ?̃?11
𝑇𝐸12𝛿  5,3∙ 10
−3 5,2∙ 10−3 
𝑘12
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘12
𝑇𝐸12𝛿  5,2∙ 10
−3 4∙ 10−3 
 
На основі проаналізованих коефіцієнтів зв’язку маємо: 
1) запропоновано спосіб побудови двосмугового фільтра, який полягає в 
тому, що відповідні коефіцієнти зв’язку мають характеризуватися 
приблизно однаковою залежністю від параметрів конструкції для усіх 
робочих типів коливань; 
2) запропонована в розділі 2 конструкція задовольняє вимозі приблизно 
рівної залежності коефіцієнтів зв’язку. 
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3.2. Спрощений спосіб визначення коефіцієнтів зв’язку ?̃?𝟏𝟏, 𝒌𝟏𝟐 на основі 
даних напруженостей магнітного поля 
 
Часто смуговий фільтр є складною геометричною структурою, розрахунок 
якої аналітичним методом недоцільний. У такому випадку найзручнішим 
способом розрахунку є напівфеноменологічний метод за умови подібності поля 
власних коливань ДР до одного з полів мультиполя, взаємодія яких відома. 
В роботі [75] показано, що коефіцієнт зв’язку ЦДР зі смужковою лінією 
передачі є функцією напруженості магнітного поля. Таким чином, розрахуємо 
коефіцієнти зв’язку базуючись на припущенні, що коефіцієнт зв'язку ДР 
пропорційний квадрату модуля напруженості магнітного поля для «дипольного» 
типу коливання і пропорційний квадрату модуля похідної магнітного поля в 
центрі резонатора для коливань «квадрупольного» типу [94]. Тому в загальному 
випадку коефіцієнти зв'язку ДР можна представити у вигляді: 
𝑘11,12
𝑇𝐸11𝛿 = А11,12
𝑇𝐸11𝛿|𝐻𝐵|
2, (3.4) 
𝑘11,12
𝑇𝐸12𝛿 = А11,12
𝑇𝐸12𝛿 |
𝜕𝐻
𝜕𝑟
|
2
≈ А11,12
𝑇𝐸12𝛿 |
|𝐻𝐶| − |𝐻𝐷|
∆𝑟
|
2
, (3.5) 
де А11,12
𝑇𝐸11𝛿 , А11,12
𝑇𝐸12𝛿  - постійні коефіцієнти, які враховують геометрію структури і 
поле робочого типу коливання (верхні індекси вказують на тип коливання, 
нижні індекси показують відповідність ?̃?11  або 𝑘12); 
|𝐻𝐵|, |𝐻𝐶|, |𝐻𝐷|- модулі комплексної напруженості магнітного поля в центрі 
резонатора на резонансній частоті 𝑇𝐸11𝛿 типу (в точці В) та в точках С і D на 
резонансній частоті 𝑇𝐸12𝛿 типу; 
∆𝑟 = 1  мм - відстань між точками С і D. 
 
Припускаючи, що коефіцієнт А є постійним для конкретної структури, то 
знаючи напруженість магнітного поля, можна розрахувати коефіцієнти зв'язку 
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резонаторів в будь заданій точці. Тобто формули (3.2)-(3.3) спрощуються і 
стають функціями координат центру резонатора. 
Для підтвердження даної гіпотези необхідно: 
 розрахувати напруженості магнітного поля; 
 визначити коефіцієнти А11,12
𝑇𝐸11𝛿 , А11,12
𝑇𝐸12𝛿  на основі знайдених в розділі 3.1 
коефіцієнтів зв'язку та значень напруженості магнітного поля на основі 
формул (3.4)-(3.5); 
 знайти середнє значення коефіцієнта А для кожного коефіцієнта зв'язку в 
обох смугах; 
 на основі усередненого значення коефіцієнта А та даних напруженості 
магнітного поля, розрахувати коефіцієнти зв’язку та порівняти з 
розрахованими в розділі 3.1.  
Розрахуємо напруженості магнітного поля двома різними способами: 
 на основі метода скінченних елементів; 
 на основі метода конформного відображення. 
 
3.2.1. Розрахунок напруженості магнітного поля методом скінченних 
елементів 
 
Застосуємо метод скінченних елементів до конструкцій, показаних на 
рис. 3.7. Так, на рис. 3.7, а показана конструкція, яка застосовувалась для 
розрахунку модулів напруженості магнітного поля, що створюється металевим 
штирем в центрі, де має розташовуватися ДР. Вона складається з металевої 
порожнини, штиря, який зсувається від центру уявного резонатора (точка B) на 
відстань 𝑑𝑝. Максимум магнітного поля 𝑇𝐸11𝛿 типу коливання знаходиться в 
центрі резонатора (на рис. 3.7, а центр ДР позначений точкою B), в той час як для 
𝑇𝐸12𝛿 коефіцієнти зв’язку пропорційні похідній квадрата напруженості 
магнітного поля, що спрощено можна представити у вигляді відношення (3.5). 
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а)    б) 
Рис. 3.7. Конструкції для визначення коефіцієнтів зв'язку: 
 ?̃?11
𝑇𝐸11𝛿 , ?̃?11
𝑇𝐸12𝛿   (а) та  𝑘12
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘12
𝑇𝐸12𝛿(б)  
Для розрахунку модулів напруженості магнітного поля взаємного зв’язку 
між ДР використаємо конструкцію, показану на рис. 3.7,б. Вона складається з 
металевої порожнини, всередині якої розташований один резонатор. 
Напруженість магнітного поля розраховується в центрі, де має розташовуватися 
другий ДР (точка В) для 𝑇𝐸11𝛿 типу коливання або в його околі (точки С і D) в 
режимі власних коливань на основі МСЕ. 
Знаючи коефіцієнти взаємного зв'язку ДР 𝑘12
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘12
𝑇𝐸12𝛿, а також 
розрахувавши відповідні величини напруженості згідно (3.4)-(3.5) та МСЕ, 
можна розрахувати коефіцієнти А12
𝑇𝐸11𝛿 , А12
𝑇𝐸12𝛿.  
На рис. 3.8 наведені розраховані значення коефіцієнтів 
А11
𝑇𝐸11𝛿(𝑑𝑝), А11
𝑇𝐸12𝛿(𝑑𝑝) та А12
𝑇𝐸11𝛿(𝑑𝑧), А12
𝑇𝐸12𝛿(𝑑𝑧). 
4,7 10-3
5,66 10-3
7 10 13 16 dp,мм
5,18 10-3
(dp)
 
0,03
0,06
7 10 13 16 dp,мм
0,05
0,04
(dp)
 
а) 
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183
206,06
19,3 20,3 21,3 dz,мм
198,3
190,67
(dz)
 
1011
1217
19,3 20,3 21,3 dz,мм
1148
1079
(dz)
 
б) 
Рис. 3.8. Розраховані значення коефіцієнтів А11
𝑇𝐸11𝛿(𝑑𝑝), А11
𝑇𝐸12𝛿(𝑑𝑝) (а), 
А12
𝑇𝐸11𝛿(𝑑𝑧), А12
𝑇𝐸12𝛿(𝑑𝑧) (б) 
 
На рис. 3.8 пунктиром позначені усереднені значення коефіцієнтів А, а 
хрестиком розраховані значення. В додатку В наведені чисельні значення 
розрахованих коефіцієнтів А. 
Підставивши знайдені усереднені значення А11,12
𝑇𝐸11𝛿 , А11,12
𝑇𝐸12𝛿 в (3.4)-(3.5), 
знаходимо усереднені значення коефіцієнтів зв'язку ДР, 𝑘11,12
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘11,12
𝑇𝐸12𝛿, як 
показано на рис. 3.9 (а-б), кожен з яких порівнюється з розрахованими 
𝑘11,12
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘11,12
𝑇𝐸12𝛿 згідно аналітичних моделей (3.2) - (3.3). 
 
(3.3)
(3.1)
2 10-3
4 10-3
0
6 10-3
8 10,2 14,6 16,8 dp,мм12,4
(3.3)
(3.1)
2 10-3
4 10-3
0
6 10-3
10,2 12,4 14,6 16,8 dp,мм8  
а) 
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(3.3)
(3.2)
6 10-3
8 10-3
10 10-3
19,3 20,3 21,3 dz,мм
4 10-3
2 10-3
(3.3)
(3.2)
6 10-3
8 10-3
19,3 20,3 21,3 dz,мм
4 10-3
2 10-3
 
б) 
Рис. 3.9. Залежності коефіцієнтів зв'язку ДР 𝑘11,12
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘11,12
𝑇𝐸12𝛿, розрахованих  
на основі (3.2) - (3.5): ?̃?11
𝑇𝐸11𝛿(𝑑𝑝), ?̃?11
𝑇𝐸12𝛿(𝑑𝑝)  (а);  𝑘12
𝑇𝐸11𝛿(𝑑𝑧), 𝑘12
𝑇𝐸12𝛿(𝑑𝑧) (б) 
 
З рис. 3.9, а найбільша розбіжність результатів розрахунку  коефіцієнтів 
зв’язку на основі даних напруженості поля порівняно із аналітичними виразами 
спостерігається при максимальному наближенні ДР до коаксіального штиря. 
З  рис. 3.9, б видно, що коефіцієнти взаємного зв'язку між ДР при застосуванні 
запропонованого підходу мають незначну девіацію для «квадрупольного» типу і 
«дипольного» типів при варіації 𝑑𝑧  в межах 19,3 – 22,3 мм. 
На основі зазначених графіків на рис. 3.9 також видно, що розрахунок 
коефіцієнтів зв'язку можна істотно спростити, представивши їх функцією однієї 
змінної, а саме напруженості магнітного поля. 
 
3.2.2. Розрахунок напруженості магнітного поля провідника живлення 
методом конформного відображення  
 
Як випливає із попереднього розділу для розрахунку ?̃?11
𝑇𝐸11𝛿 , ?̃?11
𝑇𝐸12𝛿   
необхідно знайти напруженості магнітного поля, що утворюються коаксіальним 
провідником в металевій порожнині. Для цього скористаємося розрахунком 
симетричної смужкової лінії передачі (рис. 3.10), використовуючи метод 
конформного відображення [95,96], припускаючи, що мікросмужкова ЛП 
матиме подібний розподіл ЕМП як і круглий провідник.  
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Рис. 3.10. Поперечний переріз симетричного смужкового хвилеводу [95] 
 
Спершу побудуємо лінії рівного потенціалу в площині  𝑥 = 𝑦 + 𝑗𝑧. Для 
цього використаємо вираз, який зв’язує координати площини 𝜁 = 𝜉 + 𝑗𝜂 [96]: 
𝜂 =
1
tg [𝑈(𝜉1, 𝜂)
𝜋
𝑈]
± √𝑐𝑜𝑠𝑒𝑐2 [𝑈(𝜉1, 𝜂)
𝜋
𝑈
] − 𝜉2 . 
Згідно цієї формули, задаючись координатами 𝜉, розраховуємо лінії рівного 
потенціалу в площині 𝜉 для значень 𝑈(𝜉1, 𝜂) = 0,1 𝑈; 0,2𝑈…0,8𝑈. 
Вираз, що встановлює взаємозв’язок між реальною та уявною площинами, 
має вигляд: 
𝑥 = 𝑗
𝑑
𝜋
ln(1 − 𝜁2 ), (3.6) 
що в параметричній формі запису виражається наступним чином: 
𝑦 =
𝑑
𝜋
arctg
2𝜉𝜂
1 − 𝜉2 + 𝜂2
, 
𝑧 =
𝑑
2𝜋
ln[(1 − 𝜉2 + 𝜂2)2 + 4𝜉2𝜂2]. 
(3.7) 
Для спрощення розрахунків, припустимо, що центральна мікросмужка має 
нульову товщину. Розподіли полів симетричного смужкового хвилевода в уявній 
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площині 𝜁(𝜉; 𝜂) та в реальній 𝑥(𝑦; 𝑧) у верхній напівплощині при 𝜂 > 0 , 
описуються наступними виразами: 
𝜁 = 𝜉 + 𝑗𝜂, 𝑥 = 𝑦 + 𝑗𝑧. 
Згідно вказаних формул (3.6)- (3.7)  розраховані значення для 𝑦 та 𝑧 для  
2𝑑 + ∆= 10,6 мм та 𝑈(𝜉1, 𝜂) = 0,1 𝑈; 0,2𝑈…0,8𝑈 (додаток В), зображені на 
рис.3.11. 
 
Лінії рівного потенціалу
0,778U
0,667U
0,556U
0,444U
0,333U
0,222U 0,111U
0-5 5
3
2
1
0
-1
-2
-3
y
z
 
Рис. 3.11. Лінії рівного потенціалу симетричної лінії для 𝑈(𝜉1, 𝜂) = 0,1 𝑈; 0,2𝑈…0,8𝑈  
 
Для розрахунку коефіцієнтів зв’язку ДР з лінією виведемо вирази для 
напруженостей магнітного поля в центрі уявного ДР (рис.3.12), припускаючи, що 
край коаксіала (центрального провідника мікросмужки) відповідає початку 
координат. Необхідно розрахувати значення напруженості магнітного поля 
вздовж осі ОZ, тобто 𝑦 = 0.  
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Поклавши 𝜉 = 0  в формулі (3.7) отримуємо, що 𝑦 = 0, тобто:  
(0, 𝜂) → (0, 𝑧). Отже, знайдені значення полів вздовж осі ОZ, через яку 
проходить центр уявного ДР. 
 
y
z
x
dp
H-поле
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Рис. 3.12. Чисельні моделі HFSS для розрахунку напруженості магнітного поля в центрі ДР 
методом конформного відображення 
 
Оскільки напруженість електричного поля в будь-якій точці верхньої 
півплощини 𝜁(𝜉, 𝜂) має вигляд: 
𝐸𝜁 = −
𝜑
𝜋
((
𝜂
𝜂2 + (𝜉 + 1)2
−
𝜂
𝜂2 + (𝜉 − 1)2
) + 
+𝑗 (
𝜉 − 1
𝜂2 + (𝜉 − 1)2
−
𝜉 + 1
𝜂2 + (𝜉 + 1)2
)), 
y
x
z
dp
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та поклавши 𝜉 = 0 , маємо вираз для напруженості електричного поля 
вздовж осі OZ:   
𝐸𝜁 =
2𝜑𝑗
𝜋(𝜂2 + 1)
. 
При цьому, оскільки  𝐸𝑥 = 𝐸𝑦 + 𝑗𝐸𝑧, то:  
𝐸𝑥 = 𝑗
𝜋
𝑑
𝐸𝜁 (
1 − 𝜁2̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅
2𝜁
) = 𝑗
𝜋
𝑑
∙
2𝜑𝑗
𝜋(𝜂2 + 1)
∙
1 − (𝜉 + 𝑗𝜂)2̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅
2(𝜉 + 𝑗𝜂)
= 
=
𝜑
𝑑(𝜂2 + 1)(𝜉2 + 𝜂2)
((𝜉3 − 𝜂2𝜉 − 𝜉 − 2𝜉𝜂2) + 
+𝑗(−2𝜉2𝜂 − 𝜂𝜉2 + 𝜂3 + 𝜂)). 
Оскільки напруженості електричного 𝐸𝑧 та магнітного полів 𝐻𝑦 пов’язані 
між собою виразами:  
𝐻𝑦 = −
1
𝑍
𝐸𝑧, 
𝐻𝑧 = −
1
𝑍
𝐸𝑦, 
де 𝑍 = 120𝜋 – хвильовий опір вакуума, 
 
то запишемо вирази для проекцій вектора магнітної напруженості на осі О𝑌 
та О𝑍: 
𝐻𝑧 = −
1
𝑍
𝜑
𝑑(𝜂2 + 1)(𝜉2 + 𝜂2)
(𝜉3 − 𝜂2𝜉 − 𝜉 − 2𝜉𝜂2), 
𝐻𝑦 = −
1
𝑍
𝜑
𝑑(𝜂2 + 1)(𝜉2 + 𝜂2)
(−2𝜉2𝜂 − 𝜂𝜉2 + 𝜂3 + 𝜂). 
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Оскільки 𝜉 = 0, то маємо:  
𝐻𝑧 = −
1
𝑍
𝜑
𝑑(𝜂2 + 1)𝜂2
(𝜉3 − 𝜂2𝜉 − 𝜉 − 2𝜉𝜂2) = 0, 
𝐻𝑦 = −
1
𝑍
𝜑
𝑑(𝜂2 + 1)𝜂2
(𝜂3 + 𝜂) = −
1
𝑍
∙
𝜑
𝑑√𝑒
𝑦𝜋
𝑑 − 1
. 
Остаточно отримуємо: 
𝐻𝑦(𝑑𝑝) = −
1
𝑍
𝜑
𝑑√𝑒
𝑑𝑝𝜋
𝑑 − 1
, 
(3.8) 
де 𝜑 = √50, 
𝑑-відстань від мікросмужки до площини металової порожнини. 
 
Графічна залежність |𝐻𝑦(𝑑𝑝)| представлена на рис. 3.13. 
 
|Hy(dp)|
dp, мм
8 10-3
6 10-3
4 10-3
2 10-3
0 2 4 6 8 10
 
Рис. 3.13. Залежність |𝐻𝑦(𝑑𝑝)| 
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Із рис. 3.13 видно, що напруженість |𝐻𝑦(𝑑𝑝)| спадає за експоненціальним 
законом зі збільшенням відстані від штиря, що узгоджується з вище викладеними 
розрахунками коефіцієнтів зв’язку.  
Розрахуємо коефіцієнти 𝐴11
𝑇𝐸11𝛿 , 𝐴11
𝑇𝐸12𝛿 з (3.4)-(3.5) на основі коефіцієнтів 
зв'язку ?̃?11
𝑇𝐸11𝛿 , ?̃?11
𝑇𝐸12𝛿 (розділ 3.1) та знайдених величин напруженості магнітного 
поля методом конформного відображення на рис.3.13. 
На рис. 3.14 наведені розраховані значення коефіцієнтів 𝐴11
𝑇𝐸11𝛿 , 𝐴11
𝑇𝐸12𝛿, де 
крапками позначені усереднені значення коефіцієнтів, а хрестиком розраховані 
значення. В додатку В наведені чисельні значення розрахованих коефіцієнтів. 
 
2 104
5 10 15 dp,мм
(dp)
2,5 104
3 104
3,5 104
4 104
1,6 105
5 10 15 dp,мм
(dp)
1,8 105
2 105
2,2 105
 
Рис. 3.14. Залежності коефіцієнтів  𝐴11
𝑇𝐸11𝛿(𝑑𝑝), 𝐴11
𝑇𝐸12𝛿(𝑑𝑝) на основі даних напруженості 
магнітного поля, розрахованих методом конформного відображення 
 
Підставивши знайдені усереднені значення 𝐴11
𝑇𝐸11𝛿 , 𝐴11
𝑇𝐸12𝛿 в (3.4)-(3.5), 
знаходимо усереднені значення коефіцієнтів зв'язку ДР, ?̃?11
𝑇𝐸11𝛿(𝑑𝑝), ?̃?11
𝑇𝐸12𝛿(𝑑𝑝), 
як показано на рис. 3.15 (а-б). Знайдені коефіцієнти зв'язку на основі 
напруженості магнітного поля (3.8) порівнюються з розрахованими 𝑘11,12
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘11,12
𝑇𝐸12𝛿 
згідно аналітичних моделей (3.2) - (3.3), а також на основі напруженостей 
магнітного поля, розрахованих на основі МСЕ (розділ 3.2). 
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Отже, остаточно отримуємо графічні залежності ?̃?11(𝑑𝑝) для обох типів 
коливань від відстані 𝑑𝑝 на рис. 3.14. 
 
(3.2)
Конформн. відобр.
МСЕ
 
(3.2)
Конформн. відобр.
МСЕ
 
Рис. 3.15.  Розрахунок ?̃?11 на основі аналітичної моделі (3.2); спрощеного способу через 
напруженість магнітного поля (3.4)- (3.5), розрахованої методом конформного відображення 
(3.8) та МСЕ  
 
Отже, на рис. 3.15 наведені результати розрахунку коефіцієнта зв’язку ДР з 
лінією передачі ?̃?11 для обох типів коливань 𝑇𝐸11𝛿 , 𝑇𝐸12𝛿, які добре 
узгоджуються з розрахованими значеннями на основі аналітичних моделей, а 
також згідно напруженостей магнітного поля, розрахованих на основі МСЕ. 
 
3.3. Розрахунок коефіцієнта взаємного зв’язку для робочих типів коливань 
прямокутного ДР в прямокутному хвилеводі  
 
Розрахуємо коефіцієнт взаємного зв’язку в конструкції на рис. 3.5 з двома 
рівними прямокутними ДР з параметрами вказаними в табл. 3.1. ДР розміщені в 
металевій порожнині з розмірами 𝑎 × 𝑏 × 𝐿 = 10,6 × 26 × 50 (мм). Відстань від 
центра штиря до центра ДР складає 𝑑𝑝 = 8,75 мм. 
Необхідно знайти: 
1) хвильові числа всередині ДР, а саме: 𝛽𝑥, 𝛽𝑦, 𝛽𝑧; 
2) діелектричну проникність на основі знайдених хвильових чисел 𝜀𝑟; 
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3) коефіцієнти розкладу 𝑇𝐸11𝛿 , 𝑇𝐸12𝛿 типів коливань за 
нерозповсюджувальними хвилями в хвилеводі; 
4) енергію, що запасається всередині ДР для даного виду коливання; 
5) коефіцієнт взаємного зв’язку між ДР. 
Для розрахунку хвильових чисел ДР на основі МСЕ використаємо 
конструкцію, показану на рис. 3.16. З метою економії обчислювальних ресурсів 
та збільшення точності розрахунку використаємо половину конструкції, задавши 
умову симетрії в площині XOZ. З метою мінімізації впливу металевих стінок на 
ДР, збільшимо ширину коробки втричі, а також відстань між штирями живлення 
і ДР. Розрахуємо значення напруженостей магнітного поля всередині ДР з 
розмірами 6,5×6,5×14,3 мм вздовж ліній: «polyline 1»  з координатами (0;0;0) та 
(3,25;0;0); «polyline 2» з координатами (0;0;0) та (0; 3,25;0) та  «polyline 3» – 
(0;0;0) та (0;0;7,15). 
Припустимо, що вздовж осей координат маємо однохвильове 
представлення, тобто хвильові числа можна знайти, апроксимуючи значення 
напруженості поля косинусами. 
 
polyline1
polyline3
polyline2
x
z
y
 
Рис. 3.16. Структура для розрахунку напруженостей магнітного поля всередині ДР вздовж 
ліній «polyline 1», «polyline 2», «polyline 3» 
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На основі МСЕ розраховані напруженості магнітного поля вздовж 
відповідних координатних осей: ОХ, ОY, OZ (рис. 3.17). 
Також на рис. 3.17 показані апроксимовані косинусами значення 
розрахованих напруженостей магнітного поля, на основі яких знаходимо 
хвильові числа вздовж координатних осей ОХ, ОY, OZ. 
 
-0,5
0 1 10-3 x, м
H(x)
0
1
2 10-3 3 10-3
0,5
Hапр(x)
HМСЕ(x)
-0,5
0 2 10-3 z, м
H(z)
0
1
4 10-3 6 10-3
0,5
Hапр(z)
HМСЕ(z)
 
а)       б) 
-0,5
0 1 10-3 y, м
H(y)
0
1
2 10-3 3 10-3
0,5
Hапр(y)
HМСЕ(y)
 
в) 
Рис. 3.17. Напруженості магнітного поля, розраховані на основі МСЕ, та їх апроксимації 
косинусами: 
 а) 𝐻(𝑥) = cos(530𝑥),  б) 𝐻(𝑧) = cos(250𝑧),  в) 𝐻(𝑦) = cos(303𝑦) 
 
В результаті апроксимації отримані наступні значення хвильових чисел 
всередині ДР: 𝛽𝑥 = 530(м
−1); 𝛽𝑧 = 250(м
−1); 𝛽𝑦 = 303(м
−1). 
Діелектрична проникність на основі знайдених хвильових чисел 𝜀𝑟 складає: 
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𝜀𝑟 =
𝛽𝑥
2 + 𝛽𝑦
2 + 𝛽𝑧
2
𝑘0
2 = 36,084. (3.9) 
Отже, знайдені хвильові числа відповідають заданому значенню 
діелектричної проникності ДР. 
Знайдемо коефіцієнти розкладу 𝑇𝐸11𝛿 типу коливання за 
нерозповсюджувальними хвилями в хвилеводі. Припустимо, що два ДР 
розташовані в нескінченному прямокутному хвилеводі, як показано на рис. 3.18. 
Використовуючи систему позначень, вказану в [97], маємо, що орієнтація 
відповідних координатних осей ДР та хвилевода співпадають. 
 
a
b
x0
y0
y
x
z
x'
z'
y'
z0 a0
b0
L0
a0
b0
L0
0
 
 Рис. 3.18. Розташування двох ДР всередині хвилевода 
 
Запишемо електричні компоненти Е-хвиль в хвилеводі [73]: 
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𝐸𝑥
± = −𝑖𝑒𝑠𝑢
0
Г
|Г|
𝜒𝑠𝑥 ∙ cos 𝜒𝑠𝑥𝑥 ∙ sin 𝜒𝑢𝑦𝑦 ∙ 𝑒
∓𝑖Г𝑧, 
𝐸𝑦
± = −𝑖𝑒𝑠𝑢
0
Г
|Г|
𝜒𝑢𝑦 ∙ sin 𝜒𝑠𝑥𝑥 ∙ cos 𝜒𝑢𝑦𝑦 ∙ 𝑒
∓𝑖Г𝑧, 
𝐸𝑧
± = 𝑒𝑠𝑢
0
𝜒2
|Г|
∙ sin 𝜒𝑠𝑥𝑥 ∙ 𝑠𝑖𝑛 𝜒𝑢𝑦𝑦 ∙ 𝑒
∓𝑖Г𝑧 
(3.10) 
де Г – подовжнє хвильове число у хвилеводі; 
𝑒𝑠𝑢
0   – нормована амплітуда електричної складової поля; 
𝜒𝑠𝑥 =
𝑠𝜋
𝑎
, 𝜒𝑢𝑦 =
𝑢𝜋
𝑏
 – власні числа хвилевода вздовж OX та OY осей, 
𝑎, 𝑏  -поперечні розміри хвилевода; 
𝑠, 𝑢 – числа, що вказують на тип хвилі в хвилеводі. 
Згідно (А1) компоненти  ЕМП «дипольного» типу коливання мають вигляд: 
𝑒𝑥
(1)
=
+ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
𝑐𝑜𝑠 𝛽𝑥𝑥 𝑐𝑜𝑠 𝛽𝑦𝑦 𝑠𝑖𝑛 𝛽𝑧𝑧, 
𝑒𝑧
(1)
=
−ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑥
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
𝑠𝑖𝑛 𝛽𝑥𝑥 𝑐𝑜𝑠 𝛽𝑦𝑦 𝑐𝑜𝑠 𝛽𝑧𝑧, 
𝑒𝑦
(1)
= 0, 
ℎ𝑥
(1)
=
ℎ1𝛽𝑥𝛽𝑦
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
𝑠𝑖𝑛 𝛽𝑥𝑥 𝑠𝑖𝑛 𝛽𝑦𝑦 𝑐𝑜𝑠 𝛽𝑧𝑧, 
ℎ𝑧
(1)
=
ℎ1𝛽𝑦𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
𝑐𝑜𝑠 𝛽𝑥𝑥 𝑠𝑖𝑛 𝛽𝑦𝑦 𝑠𝑖𝑛 𝛽𝑧𝑧, 
ℎ𝑦
(1)
= ℎ1 𝑐𝑜𝑠 𝛽𝑥𝑥 𝑐𝑜𝑠 𝛽𝑦𝑦 𝑐𝑜𝑠 𝛽𝑧𝑧, 
(3.11) 
Таким чином, коефіцієнт розкладання основного типу коливання за хвилями 
Е-типу в хвилеводі має вигляд [79]: 
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𝑐Е_𝑇𝐸11𝛿
± =
𝑖𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0) ∫ 𝑒𝑉 ∙ ?⃗?
± 𝑑𝑣 =
𝑖𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0) ∫ (e𝑥 ∙ E𝑥 + e𝑧 ∙ E𝑧)𝑉 𝑑𝑣= 
= 𝑖 ∙
𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0) × 
× [∫ (
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧) ×
𝑉
 
× (−𝑖𝑒𝑠𝑢
0
Г
|Г|
𝜒𝑠𝑥 ∙ cos 𝜒𝑠𝑥(𝑥 + 𝑥0) ∙ sin 𝜒𝑢𝑦(𝑦 + 𝑦0) ∙ 𝑒
∓𝑖Г(𝑧−𝑧0)) 𝑑𝑣 + 
+∫ (
−ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑥
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧) ×
𝑉
 
× (𝑒𝑠𝑢
0
𝜒2
|Г|
∙ sin 𝜒𝑠𝑥(𝑥 + 𝑥0) ∙ 𝑠𝑖𝑛 𝜒𝑢𝑦(𝑦 + 𝑦0) ∙ 𝑒
∓𝑖Г(𝑧−𝑧0))𝑑𝑣] = 
 
=  4𝜔2(𝜀1 − 𝜀0)𝑒
±𝑖Г𝑧0
ℎ1𝜇0𝑒𝑠𝑢
0
(𝑘1
2 − 𝛽𝑦2)|Г|
1
𝛽𝑦2 − 𝜒𝑢𝑦2
1
𝛽𝑥2 − 𝜒𝑠𝑥2
1
𝛽𝑧2 − Г2
× 
× sin 𝜒𝑢𝑦𝑦0 cos 𝜒𝑠𝑥𝑥0 (𝛽𝑦 sin 𝑝𝑦 cos 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
−𝜒𝑢𝑦 cos 𝑝𝑦 sin 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
) [−𝛽𝑧Г𝜒𝑠𝑥 × 
× (𝛽𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) × 
× (Г sin 𝑝𝑧 cos Г
𝐿0
2
− 𝛽𝑧 cos 𝑝𝑧 sin Г
𝐿0
2
) + 
+𝛽𝑥𝜒
2 ((𝛽𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) × 
× (𝛽𝑧 sin 𝑝𝑧 cos Г
𝐿0
2
− Г cos 𝑝𝑧 sin Г
𝐿0
2
))]. 
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Співвідношення для інтегралів від тригонометричних функцій наведені в 
додатку Г. 
Оскільки потрібно виконати умову щодо нерозповсюдженості хвиль:  
Г → −𝑖Г; 𝑠ℎ (𝑧) = −𝑖 𝑠𝑖𝑛 𝑖𝑧 ; 𝑐ℎ (𝑧) = 𝑐𝑜𝑠 𝑖𝑧, 
звідки: 
 
−𝑖 ∙ 𝑠ℎ (𝑧) = 𝑠𝑖𝑛(−𝑖𝑧) , 𝑐ℎ (𝑧) = 𝑐𝑜𝑠(−𝑖𝑧) 
(3.12) 
то маємо: 
𝑐Е_𝑇𝐸11𝛿
± =
4𝜔2(𝜀1 − 𝜀0)𝑒
±Г𝑧0
(𝑘1
2 − 𝛽𝑦2)|Г|
ℎ1𝜇0𝑒𝑠𝑢
0
𝛽𝑦2 − 𝜒𝑢𝑦2
1
𝛽𝑥2 − 𝜒𝑠𝑥2
1
𝛽𝑧2 + Г2
× 
× sin 𝜒𝑢𝑦𝑦0 cos 𝜒𝑠𝑥𝑥0 (𝛽𝑦 sin 𝑝𝑦 cos 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
−𝜒𝑢𝑦 cos 𝑝𝑦 sin 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
)
× 
× [−𝛽𝑧(Г)𝜒𝑠𝑥 (𝛽𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) × 
× (−Г sin 𝑝𝑧 cℎ Г
𝐿0
2
+ 𝛽𝑧 cos 𝑝𝑧 sh Г
𝐿0
2
) + 
+𝛽𝑥𝜒
2 × ((𝛽𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) × 
× (𝛽𝑧 sin 𝑝𝑧 ch Г
𝐿0
2
+ Г cos 𝑝𝑧 sh Г
𝐿0
2
))]. 
(3.13) 
Хвилі Н-типу в прямокутному хвилеводі мають вигляд [73]: 
𝐸𝑧
± = 0, (3.14) 
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𝐸𝑥
± = 𝑖ℎ𝑠𝑢
0 |𝑤𝑠𝑢
𝐻 |𝜒𝑢𝑦 cos 𝜒𝑠𝑥𝑥 ∙ sin 𝜒𝑢𝑦𝑦 ∙ 𝑒
∓𝑖Г𝑧, 
𝐸𝑦
± = −𝑖ℎ𝑠𝑢
0 |𝑤𝑠𝑢
𝐻 |𝜒𝑠𝑥 ∙ sin 𝜒𝑠𝑥𝑥 ∙ cos 𝜒𝑢𝑦𝑦 ∙ 𝑒
∓𝑖Г𝑧. 
Таким чином, коефіцієнт розкладання основного типу коливання 𝑐𝐻_𝑇𝐸11𝛿
±  за 
хвилями Н-типу в хвилеводі матиме вигляд: 
 
𝑐𝐻_𝑇𝐸11𝛿
± =
𝑖𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0)∫𝑒
𝑉
∙ ?⃗?± 𝑑𝑣 =
𝑖𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0)∫(e𝑥 ∙ E𝑥)
𝑉
𝑑𝑣 = 
=
𝑖𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0)∫𝑖ℎ𝑠𝑢
0 |𝑤𝑠𝑢
𝐻 |𝜒𝑢𝑦 cos 𝜒𝑠𝑥(𝑥 + 𝑥0) ∙ sin 𝜒𝑢𝑦(𝑦 + 𝑦0) ∙ 𝑒
∓𝑖Г(𝑧−𝑧0) ×
𝑉
 
×
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧 𝑑𝑣 = 
=
𝑖𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0)𝑖ℎ𝑠𝑢
0 |𝑤𝑠𝑢
𝐻 |𝜒𝑢𝑦
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
∫cos 𝜒𝑠𝑥(𝑥 + 𝑥0) cos 𝛽𝑥𝑥 ×
𝑉
 
× sin 𝜒𝑢𝑦(𝑦 + 𝑦0) cos 𝛽𝑦𝑦 ∙ 𝑒
∓𝑖Г(𝑧−𝑧0) sin 𝛽𝑧𝑧 𝑑𝑣 = 
 
= 4𝜔2(𝜀1 − 𝜀0)ℎ𝑠𝑢
0 |𝑤𝑠𝑢
𝐻 |𝜒𝑢𝑦
ℎ1𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝜒𝑠𝑥𝑥0
𝛽𝑥2 − 𝜒𝑠𝑥2
sin 𝜒𝑢𝑦𝑦0
𝛽𝑦2 − 𝜒𝑢𝑦2
1
𝛽𝑧2 − Г2
𝑒±𝑖Г𝑧0 × 
× (𝛽𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) × 
× (𝛽𝑦 sin 𝑝𝑦 cos 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
− 𝜒𝑢𝑦 cos 𝑝𝑦 sin 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
) × 
× (Г sin 𝑝𝑧 cos Г
𝐿0
2
− 𝛽𝑧 cos 𝑝𝑧 sin Г
𝐿0
2
). 
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Оскільки потрібно виконати умову щодо нерозповсюдженості хвиль (3.11), 
то маємо: 
𝑐𝐻_𝑇𝐸11𝛿
± = 4𝜔2(𝜀1 − 𝜀0)ℎ𝑠𝑢
0 |𝑤𝑠𝑢
𝐻 |𝜒𝑢𝑦
ℎ1𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝜒𝑠𝑥𝑥0
𝛽𝑥2 − 𝜒𝑠𝑥2
sin 𝜒𝑢𝑦𝑦0
𝛽𝑦2 − 𝜒𝑢𝑦2
× 
×
1
𝛽𝑧2 + Г2
(𝛽𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) × 
× 𝑒±Г𝑧0 (𝛽𝑦 sin 𝑝𝑦 cos 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
− 𝜒𝑢𝑦 cos 𝑝𝑦 sin 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
) × 
× (−𝑖Г sin 𝑝𝑧 ch Г
𝐿0
2
+ 𝑖𝛽𝑧 cos 𝑝𝑧 sh Г
𝐿0
2
). 
(3.15) 
Розрахуємо енергію 𝑤, що запасається всередині ДР, враховуючи що: 
∫ (
sin2 𝛽𝑥𝑥
cos2 𝛽𝑥𝑥
) 𝑑𝑥 =
1
𝛽𝑥
0,5𝑎0
−0,5𝑎0
∫ (
sin2 𝑦
cos2 𝑦
) 𝑑𝑦 =
1
𝛽𝑥
𝑝𝑥
−𝑝𝑥
[
𝑦
2
∓
sin 2𝑦
4
]
−𝑝𝑥
𝑝𝑥
= 
=
1
𝛽𝑥
(𝑝𝑥 ∓ sin 𝑝𝑥 cos 𝑝𝑥), 
отримуємо: 
𝑤 =
𝜀1
4
∫|𝑒|2𝑑𝑣
𝑉
+
𝜇0
4
∫|ℎ|2𝑑𝑣
𝑉
= 
=
𝜀1
4
∫ |
−ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 ∙ cos 𝛽𝑦𝑦 ∙ sin 𝛽𝑧𝑧|
2
𝑑𝑣 +
𝑉
 
+
𝜀1
4
∫ |
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑥
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 ∙ cos 𝛽𝑦𝑦 ∙ cos 𝛽𝑧𝑧|
2
𝑑𝑣 +
𝑉
 
+
𝜇0
4
∫ |
ℎ1𝛽𝑥𝛽𝑦
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 ∙ sin 𝛽𝑦𝑦 ∙ cos 𝛽𝑧𝑧|
2
𝑑𝑣
𝑉
+ 
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+
𝜇0
4
∫ |
ℎ1𝛽𝑦𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 ∙ sin 𝛽𝑦𝑦 ∙ sin 𝛽𝑧𝑧|
2
𝑑𝑣
𝑉
+ 
+
𝜇0
4
∫|ℎ1 cos 𝛽𝑥𝑥 ∙ cos 𝛽𝑦𝑦 ∙ cos 𝛽𝑧𝑧|
2
𝑑𝑣
𝑉
= 
 
=
𝜇0(ℎ1)
2
4𝛽𝑥𝛽𝑦𝛽𝑧
× {𝜀1𝜇0 (
𝜔𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
)
2
(𝑝𝑥 + sin 𝑝𝑥 cos 𝑝𝑥)(𝑝𝑦 + sin 𝑝𝑦 cos 𝑝𝑦) × 
× (𝑝𝑧 − sin 𝑝𝑧 cos 𝑝𝑧) + 𝜀1𝜇0 (
𝜔𝛽𝑥
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
)
2
× 
× (𝑝𝑥 − sin 𝑝𝑥 cos 𝑝𝑥)(𝑝𝑦 + sin 𝑝𝑦 cos 𝑝𝑦)(𝑝𝑧 + sin 𝑝𝑧 cos 𝑝𝑧) + 
+(
𝛽𝑥𝛽𝑦
𝑘1
2−𝛽𝑦
2)
2
(𝑝𝑥 − sin 𝑝𝑥 cos 𝑝𝑥)(𝑝𝑦 − sin 𝑝𝑦 cos 𝑝𝑦)(𝑝𝑧 + sin 𝑝𝑧 cos 𝑝𝑧)+ 
+(
𝛽𝑦𝛽𝑧
𝑘1
2−𝛽𝑦
2)
2
(𝑝𝑥 + sin 𝑝𝑥 cos 𝑝𝑥)(𝑝𝑦 − sin 𝑝𝑦 cos 𝑝𝑦)(𝑝𝑧 − sin 𝑝𝑧 cos 𝑝𝑧)+ 
+(𝑝𝑥 + sin 𝑝𝑥 cos 𝑝𝑥)(𝑝𝑦 + sin 𝑝𝑦 cos 𝑝𝑦)(𝑝𝑧 + sin 𝑝𝑧 cos 𝑝𝑧)}, 
де 𝑝𝑥 = 0,5𝑎0𝛽𝑥, 𝑝𝑦 = 0,5𝑏0𝛽𝑦, 𝑝𝑧 = 0,5𝐿0𝛽𝑧. 
 
Підставляючи розраховані значення енергії w та коефіцієнтів розкладу 
(3.13), (3.15),  знаходимо коефіцієнт взаємного зв’язку із співвідношення: 
𝑘12(𝑑𝑧) =
−1
𝜔𝑤
(∑∑(−(𝑐𝐸_𝑇𝐸11𝛿𝑢,𝑠
± )
2
+ (𝑐𝐻_𝑇𝐸11𝛿𝑢,𝑠
± )
2
) 𝑒−Г|𝑑𝑧|
𝑁
𝑠=0
𝑁
𝑢=1
) (3.16) 
де 𝑑𝑧 – відстань між геометричними центрами ДР. 
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Залежності коефіцієнтів взаємного зв’язку для «дипольного» типу 
коливання, розраховані на основі математичної моделі (3.3) спрощеного способу 
розрахунку (3.4), а також на основі запропонованого підходу через коефіцієнти 
розкладання за нерозповсюджувальними хвилями в хвилеводі (3.16), зображені 
на рис. 3.19. 
 
0,01
0,006
0,002
19,3 20,3 21,3 22,3
k12(dz)
dz, мм
(3.4)
(3.16)
(3.3)
 
Рис. 3.19. Залежності коефіцієнтів взаємного зв’язку від відстані між геометричними 
центрами ДР 𝑑𝑧, розраховані на основі (3.3), (3.4) та (3.16) 
 
Отже, згідно рис.3.19 бачимо, що коефіцієнти зв’язку, розраховані трьома 
способами, добре узгоджуються одне з одним. Зокрема точність підходу (3.16) 
визначається точністю розрахунку хвильових чисел ДР. Так, при відстані між 
штирем та ДР, рівній 𝑑𝑝 = 8,75 мм, маємо коефіцієнти зв’язку, що наведені в 
табл. 3.4. 
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Таблиця 3.4 
Порівняння коефіцієнтів зв’язку, розрахованих на основі (3.3)- (3.4), (3.16) при 
𝑑𝑝 = 8,75 мм, 𝑑𝑧 = 20,7 мм для «дипольного» типу коливання 
Підхід 𝒌𝟏𝟐
ТЕ𝟏𝟏𝜹 
(3.16) 5,6∙ 10−3 
(3.3) 5,2∙ 10−3 
(3.4) 5,5∙ 10−3 
 
Розрахуємо коефіцієнт взаємного зв’язку для «квадрупольного» типу 
коливання. Спершу, так само як і для «дипольного» типу коливання, знайдемо 
хвильові числа згідно рис. 3.16. 
На рис. 3.20 показані розраховані напруженості магнітного поля, 
використовуючи МСЕ, вздовж відповідних координатних осей та апроксимовані 
косинусами значення розрахованих напруженостей магнітного поля. На основі 
апроксимованих значень напруженості знаходимо хвильові числа вздовж 
координатних осей ОХ, ОY, OZ. 
 
-0,5
0 1 10-3 y, м
H(y)
0
1
2 10-3 3 10-3
0,5
Hапр(y)
HМСЕ(y)
-0,5
0 2 10-3 z, м
H(z)
0
1
4 10-3 6 10-3
0,5
Hапр(z)
HМСЕ(z)
 
а)     б) 
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-0,5
0 1 10-3 x, м
H(x)
0
1
2 10-3 3 10-3
0,5
Hапр(x)
HМСЕ(x)
 
в) 
Рис.3.20. Напруженості магнітного поля, розраховані МСЕ, та їх апроксимації косинусами: 
а) 𝐻(𝑦) = cos (450 (𝑦 −
𝑏0
4
)), б) 𝐻(𝑧) = cos (460 (𝑧 −
𝐿0
4
)), в) 𝐻(𝑥) = cos(500𝑥) 
 
В результаті апроксимації отримані наступні значення хвильових чисел 
всередині ДР: 𝛽𝑥 = 500 (м
−1); 𝛽𝑦 = 450 (м
−1); 𝛽𝑧 = 460 (м
−1).  
Знайдемо коефіцієнти розкладу 𝑇𝐸12𝛿 типу коливання за 
нерозповсюджувальними хвилями в хвилеводі. 
Згідно (А.10) ЕМП 𝑇𝐸12𝛿 типу коливання може бути записане через 
шестикомпонентне рівняння Максвелла: 
𝑒𝑥
(1)
=
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧, 
𝑒𝑧
(1)
= −
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑥
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧, 
𝑒𝑦
(1)
= 0, 
 
 
(3.17) 
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ℎ𝑥
(1)
= −
ℎ1𝛽𝑥𝛽𝑦
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧, 
ℎ𝑧
(1)
=
ℎ1𝛽𝑦𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧, 
ℎ𝑦
(1)
= −ℎ1 cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧. 
 
Коефіцієнт розкладання 𝑇𝐸12𝛿 типу коливання прямокутного ДР за хвилями 
Е-типу в хвилеводі З урахуванням (3.10), (3.17) матиме вигляд: 
𝑐Е_𝑇𝐸12𝛿
± =
𝑖𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0) ∫ 𝑒𝑉 ∙ ?⃗?
± 𝑑𝑣 =
𝑖𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0) ∫ (e𝑥 ∙ E𝑥 + e𝑧 ∙ E𝑧)𝑉 𝑑𝑣= 
= 𝑖 ∙
𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0) × 
× [∫ (
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 𝑐𝑜𝑠 𝛽𝑧𝑧) ×
𝑉
 
× (−𝑖𝑒𝑠𝑢
0
Г
|Г|
𝜒𝑠𝑥 ∙ cos 𝜒𝑠𝑥(𝑥 + 𝑥0) ∙ sin 𝜒𝑢𝑦(𝑦 + 𝑦0) ∙ 𝑒
∓𝑖Г(𝑧−𝑧0)) 𝑑𝑣 + 
+∫ (
−ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑥
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧) ×
𝑉
 
(𝑒𝑠𝑢
0
𝜒2
|Г|
∙ sin 𝜒𝑠𝑥(𝑥 + 𝑥0) ∙ 𝑠𝑖𝑛 𝜒𝑢𝑦(𝑦 + 𝑦0) ∙ 𝑒
∓𝑖Г(𝑧−𝑧0))𝑑𝑣] = 
=  4𝜔2𝑖(𝜀1 − 𝜀0)𝑒
±𝑖Г𝑧0
ℎ1𝜇0𝑒𝑠𝑢
0
(𝑘1
2 − 𝛽𝑦2)|Г|
1
𝛽𝑦2 − 𝜒𝑢𝑦2
1
𝛽𝑥2 − 𝜒𝑠𝑥2
1
𝛽𝑧2 − Г2
× 
× sin 𝜒𝑢𝑦𝑦0 cos 𝜒𝑠𝑥𝑥0 (𝛽𝑦 sin 𝑝𝑦 cos 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
−𝜒𝑢𝑦 cos 𝑝𝑦 sin 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
) [𝛽𝑧Г𝜒𝑠𝑥 × 
× (𝛽𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) × 
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× (𝛽𝑧 sin 𝑝𝑧 cos Г
𝐿0
2
− Г cos 𝑝𝑧 sin Г
𝐿0
2
) + 
+𝛽𝑥𝜒
2 × (−(𝛽𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) × 
× (Г sin 𝑝𝑧 cos Г
𝐿0
2
− 𝛽𝑧 cos 𝑝𝑧 sin Г
𝐿0
2
))]. 
Оскільки потрібно виконати умову щодо нерозповсюдженості хвиль (3.12), 
то маємо: 
𝑐Е_𝑇𝐸12𝛿
± = 
4𝜔2𝑖(𝜀1 − 𝜀0)𝑒
±𝑖Г𝑧0
(𝑘1
2 − 𝛽𝑦2)|Г|
ℎ1𝜇0𝑒𝑠𝑢
0
𝛽𝑦2 − 𝜒𝑢𝑦2
1
𝛽𝑥2 − 𝜒𝑠𝑥2
1
𝛽𝑧2 + Г2
× 
× sin 𝜒𝑢𝑦𝑦0 cos 𝜒𝑠𝑥𝑥0 (𝛽𝑦 sin 𝑝𝑦 cos 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
−𝜒𝑢𝑦 cos 𝑝𝑦 sin 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
) × 
[−𝑖𝛽𝑧Г𝜒𝑠𝑥 (𝛽𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) × 
× (𝛽𝑧 sin 𝑝𝑧 ch Г
𝐿0
2
+Гcos 𝑝𝑧 ( 𝑠ℎ (Г
𝐿0
2
))) + 
+𝛽𝑥𝜒
2 × (−(𝛽𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) × 
× (−𝑖Г sin 𝑝𝑧 ch Г
𝐿0
2
+ 𝑖𝛽𝑧 cos 𝑝𝑧 sh Г
𝐿0
2
))]. 
(3.18) 
Запишемо коефіцієнт розкладання основного типу коливання за хвилями Н-
типу в хвилеводі: 
 
𝑐Н_𝑇𝐸12𝛿
± =
𝑖𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0)∫𝑒
𝑉
∙ ?⃗?± 𝑑𝑣 =
𝑖𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0)∫(e𝑥 ∙ E𝑥)
𝑉
𝑑𝑣 = 
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=
𝑖𝜔
2
(𝜀1 − 𝜀0)∫𝑖ℎ𝑠𝑢
0 |𝑤𝑠𝑢
𝐻 |𝜒𝑢𝑦 cos 𝜒𝑠𝑥(𝑥 + 𝑥0) ∙ sin 𝜒𝑢𝑦(𝑦 + 𝑦0) ∙ 𝑒
∓𝑖Г(𝑧−𝑧0) ×
𝑉
 
×
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 𝑐𝑜𝑠 𝛽𝑧𝑧 𝑑𝑣 = 
 
= −𝑖4𝜔2(𝜀1 − 𝜀0)ℎ𝑠𝑢
0 |𝑤𝑠𝑢
𝐻 |𝜒𝑢𝑦
ℎ1𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝜒𝑠𝑥𝑥0
𝛽𝑥2 − 𝜒𝑠𝑥2
sin 𝜒𝑢𝑦𝑦0
𝛽𝑦2 − 𝜒𝑢𝑦2
1
𝛽𝑧2 − Г2
𝑒±𝑖Г𝑧0 × 
× (𝛽𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) × 
× (𝛽𝑦 sin 𝑝𝑦 cos 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
− 𝜒𝑢𝑦 cos 𝑝𝑦 sin 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
) × 
× (𝛽𝑧 sin 𝑝𝑧 cos Г
𝐿0
2
− Г cos 𝑝𝑧 sin Г
𝐿0
2
). 
Враховуючи умову щодо нерозповсюдженості хвиль (3.12), отримаємо: 
𝑐Н_𝑇𝐸12𝛿
± = −𝑖4𝜔2(𝜀1 − 𝜀0)ℎ𝑠𝑢
0 |𝑤𝑠𝑢
𝐻 |𝜒𝑢𝑦
ℎ1𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝜒𝑠𝑥𝑥0
𝛽𝑥2 − 𝜒𝑠𝑥2
sin 𝜒𝑢𝑦𝑦0
𝛽𝑦2 − 𝜒𝑢𝑦2
× 
×
1
𝛽𝑧2 + Г2
𝑒±𝑖Г𝑧0 (𝛽𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) × 
× (𝛽𝑦 sin 𝑝𝑦 cos 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
− 𝜒𝑢𝑦 cos 𝑝𝑦 sin 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
) × 
× (𝛽𝑧 sin 𝑝𝑧 ch Г
𝐿0
2
+ Г cos 𝑝𝑧 𝑠ℎ (Г
𝐿0
2
)). 
(3.19) 
Розрахуємо енергію, що запасається всередині ДР для «квадрупольного» 
типу коливання: 
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𝑤 =
𝜀1
4
∫|𝑒|2𝑑𝑣
𝑉
+
𝜇0
4
∫|ℎ|2𝑑𝑣
𝑉
= 
 
=
𝜀1
4
∫ |
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 ∙ cos 𝛽𝑦𝑦 ∙ cos 𝛽𝑧𝑧|
2
𝑑𝑣 +
𝑉
 
+
𝜀1
4
∫ |
−ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑥
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 ∙ cos 𝛽𝑦𝑦 ∙ sin 𝛽𝑧𝑧|
2
𝑑𝑣 +
𝑉
 
+
𝜇0
4
∫ |−
ℎ1𝛽𝑥𝛽𝑦
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 ∙ sin 𝛽𝑦𝑦 ∙ sin 𝛽𝑧𝑧|
2
𝑑𝑣
𝑉
+ 
+
𝜇0
4
∫ |
ℎ1𝛽𝑦𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 ∙ sin 𝛽𝑦𝑦 ∙ cos 𝛽𝑧𝑧|
2
𝑑𝑣
𝑉
+ 
+
𝜇0
4
∫|−ℎ1 cos 𝛽𝑥𝑥 ∙ cos 𝛽𝑦𝑦 ∙ sin 𝛽𝑧𝑧|
2
𝑑𝑣
𝑉
= 
 
=
𝜇0(ℎ1)
2
4𝛽𝑥𝛽𝑦𝛽𝑧
× {𝜀1𝜇0 (
𝜔𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
)
2
(𝑝𝑥 + sin 𝑝𝑥 cos 𝑝𝑥)(𝑝𝑦 + sin 𝑝𝑦 cos 𝑝𝑦) × 
× (𝑝𝑧 + sin 𝑝𝑧 cos 𝑝𝑧) + 𝜀1𝜇0 (
𝜔𝛽𝑥
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
)
2
× 
× (𝑝𝑥 − sin 𝑝𝑥 cos 𝑝𝑥)(𝑝𝑦 + sin 𝑝𝑦 cos 𝑝𝑦)(𝑝𝑧 − sin 𝑝𝑧 cos 𝑝𝑧) + 
+(
𝛽𝑥𝛽𝑦
𝑘1
2−𝛽𝑦
2)
2
(𝑝𝑥 − sin 𝑝𝑥 cos 𝑝𝑥)(𝑝𝑦 − sin 𝑝𝑦 cos 𝑝𝑦)(𝑝𝑧 − sin 𝑝𝑧 cos 𝑝𝑧)+ 
+(
𝛽𝑦𝛽𝑧
𝑘1
2−𝛽𝑦
2)
2
(𝑝𝑥 + sin 𝑝𝑥 cos 𝑝𝑥)(𝑝𝑦 − sin 𝑝𝑦 cos 𝑝𝑦)(𝑝𝑧 + sin 𝑝𝑧 cos 𝑝𝑧)+ 
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+(𝑝𝑥 + sin 𝑝𝑥 cos 𝑝𝑥)(𝑝𝑦 + sin 𝑝𝑦 cos 𝑝𝑦)(𝑝𝑧 − sin 𝑝𝑧 cos 𝑝𝑧)}, 
де 𝑝𝑥 = 0,5𝑎0𝛽𝑥, 𝑝𝑦 = 0,5𝑏0𝛽𝑦, 𝑝𝑧 = 0,5𝐿0𝛽𝑧. 
 
Коефіцієнт взаємного зв’язку знаходимо із співвідношення: 
𝑘12(𝑑𝑧) =
−1
𝜔𝑤
(∑∑(−(𝑐𝐸_𝑇𝐸12𝛿
±
𝑢,𝑠
)
2
+ (𝑐𝐻_𝑇𝐸12𝛿
±
𝑢,𝑠
)
2
) 𝑒−Г|𝑑𝑧|
𝑁
𝑠=0
𝑁
𝑢=1
). (3.20) 
Графічні залежності коефіцієнтів взаємного зв’язку для 𝑇𝐸12𝛿 типу 
коливання, розрахованих на основі аналітичної моделі (3.3) та МСЕ, а також на 
основі запропонованого підходу (3.20), зображені на рис. 3.21.  
Залежності коефіцієнтів взаємного зв’язку для «квадрупольного» типу 
коливання, розраховані на основі математичної моделі (3.3) та запропонованого 
спрощеного способу розрахунку (3.5), а також на основі запропонованого 
підходу через коефіцієнти розкладання за нерозповсюджувальними хвилями в 
хвилеводі (3.20), зображені на рис. 3.21. 
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Рис. 3.21. Графічні залежності коефіцієнтів взаємного зв’язку для «квадрупольного» типу 
коливання ДР, розрахованих на основі (3.3) та (3.20) 
 
Отже, згідно рис.3.21 бачимо, що усі способи розрахунку дають приблизно 
однакові значення коефіцієнтів зв’язку з незначним відсотковим відхиленням. 
Розрахований коефіцієнт взаємного зв’язку 𝑘12 дозволяє отримати досить точні 
значення за умови точно розрахованих хвильових чисел. Порівняння знайдених 
значень коефіцієнтів зв’язку на основі обох підходів при 𝑑𝑝 = 8,75 мм, 𝑑𝑧 = 20,7 
мм наведені в табл. 3.5. 
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Таблиця 3.5 
Порівняння коефіцієнтів зв’язку, розрахованих на основі (3.3), (3.5), (3.20) при 
𝑑𝑝 = 8,75 мм, 𝑑𝑧 = 20,7 мм для «квадрупольного» типу коливання 
Підхід 𝒌𝟏𝟐
𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹 
(3.20) 4,7∙ 10−3 
(3.3) 4∙ 10−3 
(3.5) 3,75∙ 10−3 
 
Таким чином, згідно табл.3.5 розраховане значення 𝑘12 на основі 
запропонованого підходу (3.20) відрізняється від аналогічного (3.3) на 17,5 %. 
 
Висновки 
 
1) Запропоновано новий спосіб побудови двохсмугових фільтрів, який 
відрізняється тим, що потребує забезпечення приблизно однакової залежності 
відповідних коефіцієнтів зв’язку від параметрів конструкції одночасно для обох 
робочих типів коливань ДР і дозволяє аналізувати конструкції, базуючись на 
даних коефіцієнтів зв’язку ДР. 
2) Обрана конструкція характеризується приблизно рівними 
відповідними коефіцієнтами зв’язку для обох робочих типів коливань. 
3) Запропоновано спрощений спосіб розрахунку коефіцієнтів зв’язку 
ДР, який полягає в тому, що коефіцієнт зв’язку пропорційний модулю 
напруженості магнітного поля в точці розміщення прямокутного ДР для 𝑇𝐸11𝛿 
типу коливання та квадрата похідної модуля напруженості магнітного поля по 
відстані для 𝑇𝐸12𝛿. Точність розрахунку коефіцієнтів зв’язку визначається 
точністю розрахунку ЕМП лінії передачі (для розрахунку коефіцієнта зв’язку ДР 
з лінією) та ЕМП ДР (для розрахунку коефіцієнта взаємного зв’язку між ДР).  
4) Знайдено напруженості магнітного поля ДР на основі МСЕ (для 
розрахунку ?̃?11, 𝑘12) та на основі метода конформного відображення (для 
розрахунку ?̃?11). Найбільша розбіжність результатів розрахунку  коефіцієнтів 
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зв’язку на основі даних напруженості поля порівняно із аналітичними виразами 
спостерігається при максимальному наближенні ДР до коаксіального штиря. Під 
час розрахунку на більш віддалених відстанях, похибки розрахунку незначні. 
5) Отримано аналітичні вирази для розрахунку коефіцієнта взаємного 
зв’язку між ДР 𝑘12 на основі розкладання коливань прямокутного ДР за 
нерозповсюджувальними хвилями прямокутного хвилеводу. Точність 
розрахунку коефіцієнтів зв'язку визначається точністю розрахунку хвильових 
чисел ДР. В результаті апроксимації косинусами значень напруженостей 
магнітного поля на основі МСЕ вздовж координатних осей, отримані 
коефіцієнти зв’язку із похибками 9,6 % та 12 % порівняно із аналітичними 
моделями. 
6) Знайдено оптимальні розміри конструкцій, а також оптимальні 
відстані між ДР та між ДР і лінією зв’язку, є прийнятними для побудови 
двосмугових фільтрів. Знайдені значення коефіцієнтів зв'язку є приблизно 
рівними для обох резонансів, що дозволяє використовувати їх для побудови 
фільтра з двома робочими смугами.  
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РОЗДІЛ 4. СИНТЕЗ ДВОСМУГОВИХ ФІЛЬТРІВ НА ДР З РОБОЧИМИ 
КОЛИВАННЯМИ 𝑻𝑬𝟏𝟏𝜹, 𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹 
 
В даному розділі вирішується наукова задача синтезу багаторезонаторного 
двосмугового фільтра. Розробляються математичні моделі для дво-, три-, 
чотирирезонаторних двосмугових фільтрів, що враховують поведінку 
коефіцієнтів зв’язку в двох смугах одночасно, та порівнюються з результатами 
на основі чисельної моделі методом скінченних елементів. Експериментально 
знаходяться АЧХ дворезонаторного двосмугового фільтра та вимірюються 
резонансні частоти робочих типів коливань. 
 
4.1. Визначення резонансних частот  прямокутного діелектричного 
резонатора з коливаннями типу  𝑻𝑬𝟏𝟏𝜹, 𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹  
 
Для синтезу фільтрів необхідно розрахувати резонансні частоти робочих 
типів коливань ДР. Розглянемо більш детально коливання 𝑇𝐸11𝛿 , 𝑇𝐸12𝛿 
прямокутного ДР, розташованого в прямокутній металевій порожнині.  
В розділі 2 досліджувалася діаграма типів коливань прямокутного ДР для 
видовжених форм ДР (𝑎0=𝑏0 ≈ 0,5𝐿0, де 𝑎0 × 𝑏0 × 𝐿0 розміри ДР на рис. 4.1).  
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Рис. 4.1. Геометрична структура прямокутного ДР в металевій порожнині (а); розподіли 
ЕМП: 𝑇𝐸11𝛿  (б), 𝑇𝐸12𝛿(в), 𝑇𝐻11𝛿  (г) 
 
На основі результатів досліджень діаграми типів коливань в розділі 2 
оберемо оптимальні розміри ДР за критерієм максимального частотного 
рознесення робочих типів коливань від паразитних:  
𝑎0 = 𝑏0 = 6,4 мм, 𝐿0=14 мм для ДР з параметрами 𝜀𝑟 = 38,9  та , 𝑡𝑔 𝛿 = 5 ∙ 10
−4.  
Як було показано в розділі 2 розрахунок резонансних частот на основі 
характеристичного рівняння дозволяє отримати досить приблизні значення 
резонансних частот ДР. 
Більш точним методом розрахунку резонансних частот та розподілів ЕМП є 
МСЕ. Застосоємо даний метод до чисельної моделі на рис. 4.1 з параметрами, 
наведеними в табл. 4.1 та 4.2. Вона складається з ДР, розміщеного в прямокутній 
металевій порожнині. 
 
Таблиця 4.1  
Параметри елементів чисельної моделі на рис. 4.1 
Назва параметра Значення 
Розміри ДР, мм 6,4×6,4×14 
Параметри діелектрика 𝜀𝑟 = 38,9; 𝑡𝑔 𝛿 = 5 ∙ 10
−4  
Розміри металевої порожнини, мм 32×32×70 
Матеріал металевої порожнини Ідеальний провідник  
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Таблиця 4.2  
Налаштування чисельної моделі в режимі моделювання власних коливань 
Назва параметра Значення 
Мінімальна частота рішення 5,0 ГГц 
Кількість мод 7 
Максимальна кількість ітерацій 25 
Поріг збіжності 0,1% 
Мінімальна кількість ітерацій, що 
збігаються 
2 
 
Резонансні частоти визначалися також і експериментально. Склад 
експериментальної установки наведений в додатку Д. Частина 
експериментального макету показана на рис. 4.2, а. Вона складається з ДР, 
розташованого на пінопластовій підложці, яка розміщена всередині 
прямокутного хвилеводу. Отримані характеристики матриці розсіювання |𝑆2,1| з 
резонансними частотами 𝑇𝐸11𝛿 , 𝑇𝐸12𝛿 та паразитного 𝑇𝐻11𝛿 типів коливань. 
 
  
а)      б) 
Рис. 4.2. Експериментальний макет ДР на пінопластовій підставці всередині прямокутного 
хвилеводу (а) та його частотна характеристика коефіцієнта передачі (б) 
 
Як видно з виміряної АЧХ на рис. 4.2, б, спостерігається додатковий 
вузькосмуговий паразитний тип коливання 𝑇𝐻11𝛿, розміщений між робочими 
коливаннями 𝑇𝐸11𝛿 , 𝑇𝐸12𝛿. 𝑇𝐸12𝛿 є більш добротним порівняно з 𝑇𝐸11𝛿, смуга 
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пропускання якого за рівнем -3дБ якого не перевищує 3%. Отримані результати 
вимірювання резонансних частот коливань 𝑇𝐸11𝛿 , 𝑇𝐸12𝛿 аналітичним методом, 
МСЕ та експериментально наведені в табл. 4.3. 
 
Таблиця 4.3 
Порівняння резонансних частот ДР розміром 6,4×6,4×14 мм, 
𝜀𝑟 = 38,9; 𝑡𝑔 𝛿 = 5 ∙ 10
−4 
Параметр Характеристичне 
рівняння (2.5) 
МСЕ [74] Експериментально 
𝑓𝑇𝐸11𝛿 , ГГц 4,55 5,06896 5,087 
𝑓𝑇𝐸12𝛿 , ГГц 4,81 5,83806 5,795 
Похибка розрахунку 
𝑓𝑇𝐸11𝛿 ,%* 
10,6 0,3 —  
Похибка розрахунку 
𝑓𝑇𝐸12𝛿,%* 
17 0,7 —  
𝑓𝑇𝐻11𝛿, ГГц —  5,605 5,659 
 
де 𝑓𝑇𝐸11𝛿 , 𝑓𝑇𝐸12𝛿 , 𝑓𝑇𝐻11𝛿 – резонансна частота 𝑇𝐸11𝛿, 𝑇𝐸12𝛿 та паразитного 
коливання 𝑇𝐻11𝛿 , відповідно; 
* – похибка розрахунку порівняно з експериментом. 
 
Отже, згідно даних таблиці 4.3 похибка менше, ніж 1%, порівняно з 
експериментом, може бути отримана, застосовуючи МСЕ [74], в той час як 
рішення характеристичного рівняння є дуже наближеним з похибкою, 
рівною  17%. 
 
4.2. Синтез дворезонаторного двосмугового фільтра 
 
Як було показано в розділі 3, для побудови аналітичної моделі фільтра 
необхідно розрахувати коефіцієнти зв’язку ДР.  
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Застосовуючи МСЕ, розраховано коефіцієнти передачі структур з одним та 
двома ДР для кожної смуги, на основі яких отримано коефіцієнти зв'язку ДР з 
лінією передачі ?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿 та коефіцієнти взаємного зв’язку між ДР 𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿 відповідно 
з (3.2)-(3.3), наведені в табл.4.4. 
 
Таблиця 4.4 
Коефіцієнти зв’язку для ДР розміром 6,4×6,4×14 мм,  
𝜀𝑟 = 38,9; 𝑡𝑔 𝛿 = 5 ∙ 10
−4 при 𝑑𝑧=19,8 мм, 𝑑𝑝=8,45 мм 
Параметри Перша смуга Друга смуга 
?̃?11
𝑇𝐸11𝛿 , ?̃?11
𝑇𝐸12𝛿  3,822∙ 10
−3 2,769∙ 10−3 
𝑘12
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘12
𝑇𝐸12𝛿  6,386∙ 10
−3 2,576∙ 10−3 
 
Попередньо припускалося, що для побудови двосмугових фільтрів 
«дипольний» тип коливання 𝑇𝐸11𝛿 та сусідній «квадрупольний» 𝑇𝐸12𝛿 для 
прямокутних ДР видовженої форми (𝑎0=𝑏0 ≈ 0,5𝐿0) мають приблизно однакові 
залежності коефіцієнтів зв’язку зі зміною параметрів структури. Розраховане 
значення коефіцієнта взаємного зв’язку між ДР 𝑘12
𝑇𝐸11𝛿 більше критичного, що 
обумовлене складністю точного розміщення двох ДР всередині металевої 
порожнини під час проведення експерименту. 
В розділі 3.1 побудована аналітична модель дворезонаторного смуго-
пропускаючого фільтра з одним робочим коливанням, що описує процес 
відбиття ЕМХ від системи із двох ДР. Математична модель двосмугового 
фільтра з урахуванням двох робочих типів коливань видозміниться порівняно з 
(3.3) за рахунок проведення сумування по зв’язаних коливаннях структури, що 
відповідають 𝑇𝐸11𝛿, 𝑇𝐸12𝛿 типам: 
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𝑇2(𝑓) = − ∑
?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑄𝐷
(
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
− 1 −
𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿
2 ))
+
𝑛=1,2
 
+ ∑
?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑄𝐷
(
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
− 1 −
𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿
2 ))
𝑛=1,2
, 
(4.1) 
𝑅2(𝑓) = 1 − ∑
?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑄𝐷
(
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
− 1 −
𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿
2 ))
−
𝑛=1,2
 
− ∑
?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑄𝐷
(
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
− 1 −
𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿
2 ))
𝑛=1,2
, 
 
де 𝑇𝐸1𝑛𝛿 відповідає 𝑇𝐸11𝛿 при n=1 чи 𝑇𝐸12𝛿 при n=2;  
𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿 = 𝑖?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿 + 𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿 , 𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿 = 𝑖?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿 − 𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿 .  
 
Конструкція фільтра складається із двох однакових ДР, розміщених на 
пінопластових підставках в металевій порожнині. Живлення резонаторів 
здійснюється через два зустрічно орієнтованих металевих стержні, які з'єднані з 
центральним провідником коаксіальної лінії та розміщені по обидва боки 
резонаторів. 
116 
 
zy
x
L0
a 0
Металева порожнина
Коаксіальна лінія
Центральний 
провідник
dz
ДР
dp
z
y
x
b0
ДР
Пінопластова  
підставка
ДР
 
Рис. 4.3. Чисельна модель для розрахунку АЧХ двосмугового дворезонаторного фільтра, 
використовуючи МСЕ 
 
Параметри чисельної моделі фільтра наведено в табл.4.5. 
Таблиця 4.5 
Параметри елементів чисельної моделі на рис. 4.3 
Назва параметра Значення 
Розміри ДР, 𝑎0 × 𝑏0 × 𝐿0 мм 6,4×6,4×14,0 
Параметри діелектрика 𝜀𝑟 = 38,9; 𝑡𝑔𝛿 = 5 ∙ 10
−4 
Розміри металевої порожнини, 
𝑎 × 𝑏 × 𝐿 мм 
10,6×50×26 
Матеріал металевої порожнини Ідеальний провідник (PEC) 
Радіус та довжина циліндричного 
провідника, мм 
𝑟 = 0,7 мм; 𝑙 = 24,1 мм 
Матеріал циліндричного провідника Ідеальний провідник (PEC) 
dz, dp, мм 19,8 мм; 8,45 мм 
 
Параметри налаштування режиму моделювання для розрахунку S-
параметрів структури наведені в табл. 4.6. 
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Таблиця 4.6 
Параметри налаштування режиму моделювання двосмугового 
дворезонаторного фільтра 
Назва параметра Значення 
Частота рішення 6,1 ГГц 
Максимальна кількість ітерацій 15 
Поріг збіжності 0,001% 
Мінімальна кількість ітерацій, що 
збігаються 
2 
 
Експериментальний прототип з параметрами, наведеними в табл.4.5, 
представлений на рис. 4.4. Центральні провідники живлення ДР виготовлені з 
міді. З метою створення поверхневого шару з високою електропровідністю мідні 
центральні провідники срібляться гальванічним способом [98]. 
Склад експериментальної установки для розрахунку АЧХ прототипу 
фільтра наведений в додатку Е. 
 
 
Рис. 4.4. Експериментальний прототип двосмугового дворезонаторного фільтра з робочими 
𝑇𝐸11𝛿, 𝑇𝐸12𝛿 типами коливань 
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На рис.4.5, а наведені експериментально виміряні АЧХ в двох смугах, які 
порівнюються із результатами чисельної (рис.4.3) та аналітичної (4.1) моделей. 
Для більш детального порівняння різних методів побудовані ФЧХ фільтра, 
які наведені на рис. 4.5,в,г. 
5,3 5,4 5,5
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-20
-30
-40
|S21|, дБ
5,6
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а) 
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2
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      (10.1)
      МCЕ 
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б) 
Рис. 4.5. АЧХ(а)  та ФЧХ (б) дворезонаторного двосмугового фільтра  
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Як бачимо, зображені на рис. 4.5 АЧХ та ФЧХ, розраховані трьома 
методами, мають хорошу збіжність. Порівняння якісних показників 
запропонованого двосмугового фільтра, отриманих на основі трьох незлежних 
методів, наведено в табл. 4.7. Також наведені якісні показники найближчого 
аналогу на циліндричних ДР [68]. 
 
Таблиця 4.7 
Якісні показники двосмугового дворезонаторного фільтра з параметрами 
конструкції, вказаними в табл. 4.5 
 
Параметр I смуга/  
II смуга 
(4.1) 
I смуга/  
II смуга 
МСЕ 
I смуга/  
II смуга 
експеримент 
I смуга/  
II смуга 
[68] 
Центральна 
частота, ГГц 
5,476/5,997 5,48/5,996 5,462/5,992 5,276/5,575 
Смуга 
пропускання за 
рівнем -3дБ,  
МГц  (%) 
48/22  МГц 
0,88/0,37 % 
40/22  МГц 
0,73/0,37% 
41/25  МГц 
0,75/0,42% 
37/22 МГц 
0,7/0,4 % 
Мінімальні 
втрати в смузі 
пропускання, дБ 
1,07/1,7 1,12/1,68  3,11/4,43  0,22/0,66 
Центральна 
частота 
сусіднього 
паразитного 
коливання, ГГц 
— 6,271 6,268 — 
Частотне 
ослаблення між 
смугами, дБ 
43 39,9 40 37 
120 
 
З табл. 4.6 видно, що результати, знайдені на основі МСЕ та математичної 
моделі, добре узгоджуються між собою та експериментальними даними.  
На основі експериментальних даних маємо, що ширина першої смуги 
пропускання (𝑇𝐸11δ тип коливання) за рівнем -3дБ складає 0,75% на центральній 
частоті 5,462 ГГц з мінімальними втратами -3,11дБ. В той же час ширина другої 
смугі пропускання за рівнем -3дБ (𝑇𝐸12δ тип коливання) складає 0,42% на 
центральній частоті 5,992 ГГц з мінімальними втратами -4,43 дБ в смузі 
пропускання. Максимальне частотне ослаблення між смугами складає в 
середньому -40 дБ. 
Таким чином, бачимо, що запропонована конструкція двосмугового 
фільтра, що складається з прямокутних ДР з квадратним поперечним перерізом, 
висота якого приблизно вдвічі перевищує розмір основи, характеризується 
необхідною залежністю коефіцієнтів зв'язку для коливань 𝑇𝐸11𝛿, 𝑇𝐸12𝛿, що 
дозволяє використовувати їх для побудови двосмугових фільтрів. Отримані 
якісні показники на основі запропонованої конструкції порівняно із 
конструкцією на основі циліндричних ДР [68] дають приблизно однакові якісні 
показники за мінімальної кількості додаткових елементів зв'язку.  
Перевагою запропонованої конструкції є відсутність додаткових елементів 
зв’язку чи ускладнення форми ДР разом із можливістю використання в 
мікрохвильовому та більш високочастотних діапазонах. 
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4.3. Синтез трирезонаторного двосмугового фільтра на ДР  
 
Метою даного підрозділу є синтез багаторезонаторного двосмугового 
фільтра, зокрема на трьох ДР, на основі запропонованої концепції для 
поліпшення характеристик розсіювання. Для розрахунку параметрів фільтра 
застосовуються наступні методи: аналітичний, що ґрунтується на побудові 
моделі відбиття смуго-пропускаючого фільтра на системі із трьох ДР, та 
чисельний, реалізований в програмному середовищі HFSS [74]. 
Конструкція трирезонаторного фільтра аналогічна за будовою 
дворезонаторному (рис. 4.3) та показана на рис. 4.6 [99].  
 
Металева порожнина
Коаксіальна лінія
Центральний провідник
ДР2
x
y
z
ДР1 ДР3
 
Рис. 4.6. Конструкція двосмугового трирезонаторного фільтра 
 
Параметри конструкції вказані в табл. 4.8. 
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Таблиця 4.8  
Параметри елементів чисельної моделі двосмугового трирезонаторного фільтра 
на рис. 4.6 
Назва параметра Значення 
Розміри ДР, 𝑎0 × 𝑏0 × 𝐿0 мм 4,26×4,26×9,33 
Параметри діелектрика 𝜀𝑟 = 80; 𝑡𝑔(𝛿) = 5 ∙ 10
−4 
Розміри металевої порожнини, 
𝑎 × 𝑏 × 𝐿 мм 
5,5×50×26 
Матеріал металевої порожнини Ідеальний провідник (PEC) 
Радіус та довжина циліндричного 
провідника, мм 
𝑟 = 0,75 мм; 𝑙 = 24,1 мм 
Матеріал циліндричного провідника Ідеальний провідник (PEC) 
𝑑𝑧, 𝑑𝑝, мм 12,33 мм; 6,215 мм 
 
З метою визначення можливих параметрів двосмугового фільтра на трьох 
ДР побудуємо аналітичну модель, для чого зобразимо повну сукупність зв’язків 
ДР, як показано на рис. 4.7. 
 
 
Рис. 4.7. Структура зв’язків трьох зв’язаних ДР з лініями передачі 
 
На рис. 4.7 зв'язок за нерозповсюджувальними хвилями (позначено 
суцільною лінією) здійснюється між трьома резонаторами і характеризується 
такими коефіцієнтами зв’язку: 𝑘12,  𝑘13,  𝑘23, де для симетричної структури 
відносно площини 𝑧 = 0 (рис.4.3) маємо 𝑘12 = 𝑘23, оскільки усі три ДР ідентичні 
ДР1 
k̃11 
k̃11 
ЛП ЛП ДР2 
𝑘12 
ДР3 
𝑘23 
𝑘13 
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один одному. Зв'язок між ДР та лінією передачі за розповсюджувальними типами 
хвиль характеризується коефіцієнтом зв’язку ?̃?11.  
Електромагнітні процеси, що мають місце в даній структурі, можна описати 
таким чином: при падінні ЕМ хвилі на перший ДР в ньому виникають коливання, 
які збуджують систему зв'язаних ДР. Крайній ДР системи випромінює енергію в 
лінію передачі. 
Власні коливання системи ДР визначаються зв'язком з лініями передачі, а 
також зв'язком між резонаторами. 
Симетрична структура, яка складається із трьох однакових ДР (рис. 4.6, 4.7), 
характеризується матрицею зв’язку К, яка має вигляд: 
[𝐾] = (
𝑖?̃?11 𝑘12 𝑘13
𝑘12 0 𝑘12
𝑘13 𝑘12 𝑖?̃?11
). 
Знайдемо систему власних  векторів матриці: 
(
𝑖?̃?11 − 𝜆 𝑘12 𝑘13
𝑘12 −𝜆 𝑘12
𝑘13 𝑘12 𝑖?̃?11 − 𝜆
)(
𝛼1
𝛼2
𝛼3
) = 0, 
де 𝜆 – власні значення оператора зв’язку К; 
(
𝛼1
𝛼2
𝛼3
) – власні вектори або амплітуди власних коливань в системі. 
 
Оскільки маємо три коливання в трирезонаторній системі, то відповідно 
маємо три рішення. 
Складемо матрицю власних векторів (див. додаток Є), де кожен стовпець 
відповідає знайденому значенню 𝜆 = (𝜆1 𝜆2 𝜆3): 
[𝛼] = (
𝛼11 𝛼12 𝛼13
𝛼21 𝛼22 𝛼23
𝛼31 𝛼32 𝛼33
). 
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Остаточно система власних векторів матиме вигляд: 
[𝛼] = (
𝜆1 𝜆3 𝜆2
2𝑘12 0 2𝑘12
𝜆1 −𝜆3 𝜆2
), 
де 
𝜆1,2 =
𝑖?̃?11+𝑘13 ±√(𝑖𝑘11+𝑘13)2 + 8𝑘12
2
2
, 
𝜆3 = 𝑖?̃?11−𝑘13. 
В результаті алгебраїчних перетворень (див. додаток Є) коефіцієнти 
передачі та відбиття трирезонаторної структури на рис. 4.6 матимуть вигляд:  
𝑇3(𝑓) = ∑
−2𝑄𝐷
4𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿 − 4𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿
(
2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿
𝑄1
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
𝑛=1,2
+ 
+
2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿 − 2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿
𝑄2
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
−
2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿
𝑄3
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
), 
(4.2) 
𝑅3(𝑓) = 1 − ∑
2𝑄𝐷
4𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿 − 4𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿
(
2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿
𝑄1
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
𝑛=1,2
+ 
+
2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿 − 2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿
𝑄2
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
−
2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿
𝑄3
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
), 
 
де 
𝑄𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓) =
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
− 1 −
𝜆𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
2
) , 𝑡 = 1,2,3, 
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𝜆1,2 =
𝑖?̃?11+𝑘13 ±√(𝑖?̃?11+𝑘13)
2
+ 8𝑘12
2
2
. 
Використовуючи (4.2), розрахуємо коефіцієнти зв’язку, що зведені в 
табл. 4.9, за даними коефіцієнтів передачі на центральних частотах смуг 
пропускання.  
 
Таблиця 4.9 
Розраховані коефіцієнти зв’язку ДР розміром 4,26×4,26×9,33мм, 𝜀𝑟=80,  
𝑡𝑔 𝛿 = 5 ∙ 10−4 при 𝑑𝑧 =12,33 мм, 𝑑𝑝 =6,215 мм 
Параметри Перша смуга Друга смуга 
?̃?11
𝑇𝐸11𝛿 , ?̃?11
𝑇𝐸12𝛿 2,67∙ 10
−3 2,75∙ 10−3 
𝑘12
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘12
𝑇𝐸12𝛿 4,41∙ 10
−3 3,25∙ 10−3 
𝑘13
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘13
𝑇𝐸12𝛿 5∙ 10
−7 5∙ 10−7 
 
Отже, згідно табл. 4.9 коефіцієнти ?̃?11
𝑇𝐸11𝛿 , ?̃?11
𝑇𝐸12𝛿 та 𝑘13
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘13
𝑇𝐸12𝛿 майже 
рівні, в той час як 𝑘12
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘12
𝑇𝐸12𝛿 демонструють незначну розбіжність. 
Параметри імітаційної моделі та налаштування режиму моделювання 
розміщені в табл. 4.10. 
Таблиця 4.10 
Параметри налаштування режиму моделювання двосмугового 
трирезонаторного фільтра на рис. 4.6 
Назва параметра Значення 
Частота рішення 6,7 ГГц 
Максимальна кількість ітерацій 18 
Поріг збіжності 0,001% 
Мінімальна кількість ітерацій, що 
збігаються 
2 
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Використовуючи МСЕ та (4.2), розрахуємо широкосмугову АЧХ 
трирезонаторного фільтра на рис. 4.8.  
 
6,0 6,13
0
-20
-40
-60
|S21|, дБ
6,26
f, ГГц
6,39 6,52 6,65
      (4.2)
      МCЕ    
-80
 
Рис. 4.8. АЧХ трирезонаторного фільтра, розрахована на основі МСЕ та (4.2) 
 
На рис. 4.9 представлені АЧХ та ФЧХ фільтра, розраховані на основі 
аналітичної моделі (4.5) та на основі рішення чисельної моделі, використовуючи 
МСЕ. 
 
6 6,05 6,1 6,15
0
-20
-40
-60
f, ГГц
дБ АЧХ в першій смузі пропускання
Аналітичне   
  рішення (4.2)
   МСЕ рішення
6,5 6,55 6,6 6,65
0
-20
-40
-60
f, ГГц
дБ АЧХ в другій смузі пропускання
       Аналітичне
       рішення  (4.2)
       Рішення МСЕ
 
(а)    (б) 
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6 6,05 6,1 6,15
0
2
4
4
f, ГГц
рад ФЧХ в  першій смузі пропускання
       Аналітичне
       рішення (4.2)
       Рішення МСЕ
2
6,5 6,55 6,6 6,65
0
2
-2
-4
рад
4
ФЧХ в другій смузі пропускання
       Аналітичне 
рішення (4.2)
       Рішення МСЕ
f, ГГц
 
(в)    (г) 
Рис. 4.9. АЧХ та ФЧХ характеристики двосмугового трирезонаторного фільтра в першій (а,в) 
та в другій (б,г) смугах відповідно 
 
Як бачимо, отримані результати мають дуже незначну розбіжність. Це 
можна пояснити тим, що в HFSS програмному середовищі враховуються 
граничні умови конструкції разом з умовами нерезонансного поширення, в той 
час як використовувана аналітична модель враховує лише ефект резонансного 
відбиття ЕМХ на системі ДР. Якісні показники трирезонаторного фільтра 
розміщені  в табл. 4.11. 
 
Таблиця 4.11 
Якісні показники двосмугового трирезонаторного фільтра, 
використовуючи  МСЕ 
Параметри фільтра Перша смуга/ 
Друга смуга 
(4.2) 
Перша смуга/ Друга 
смуга 
МСЕ 
Центральна частота, ГГц 6,09/6,58 6,09/ 6,58 
-3дБ смуга пропускання, (%) 0,63/0,48 0,68/0,5 
Мінімальні втрати в смузі 
пропускання, дБ 
-1,85/2,1 1,8/2 
Центральна частота сусіднього 
паразитного продукту, ГГц 
- 7,41 
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Частотне ослаблення між 
смугами, дБ 
85 60 
 
Із табл. 4.11 бачимо, що ширина першої смуги пропускання, розрахована на 
основі МСЕ, за рівнем -3 дБ (𝑇𝐸11𝛿 тип коливання) складає 0,68% на центральній 
частоті 6,09 ГГц з мінімальними втратами -1,8 дБ. В той час ширина другої смуги 
пропускання за рівнем -3 дБ (𝑇𝐸12𝛿 тип коливання) складає 0,5% на центральній 
частоті 6,58 ГГц з мінімальними втратами -2 дБ. Частотне ослаблення між 
смугами складає 60 дБ. 
 
4.4. Синтез чотирирезонаторного двосмугового фільтра на ДР  
 
З метою покращення смуги розсіювання синтезуємо чотирирезонаторний 
двосмуговий фільтр на ДР. Спершу побудуємо аналітичну модель на основі 
коефіцієнтів зв’язку, потім розрахуємо чисельну модель, використовуючи МСЕ. 
Конструкція фільтра, що містить чотири ДР, наведена на рис. 4.10 [99]. 
 
x
y
z
ДР1
ДР2
ДР3
ДР4
Металева порожнина
Центральний провідник
Коаксіальна лінія
 
Рис. 4.10. Конструкція чотирирезонаторного двосмугового фільтра 
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Параметри конструкції на рис. 4.10 представлені в табл. 4.12. 
 
Таблиця 4.12 
Параметри елементів чисельної моделі на рис. 4.10 
Назва параметра Значення 
Розміри ДР, 𝑎0 × 𝑏0 × 𝐿0 мм 4,26×4,26×9,33 
Параметри діелектрика 𝜀𝑟 = 80; 𝑡𝑔𝛿 = 5 ∙ 10
−4 
Розміри металевої порожнини, 
𝑎 × 𝑏 × 𝐿 мм 
5,5×62×20 
Матеріал металевої порожнини Ідеальний провідник (PEC) 
Радіус та довжина циліндричного 
провідника, мм 
𝑟 = 0,75 мм; 𝑙 = 18,1 мм 
Матеріал циліндричного провідника Ідеальний провідник 
𝑑𝑧, 𝑑𝑝, мм  12,33 мм; 6,215 мм 
 
Для побудови аналітичної моделі зобразимо усю сукупність зв’язків ДР, як 
показано на рис. 4.11. 
 
Рис. 4.11. Структура зв’язків чотирьох зв’язаних ДР з лініями передачі 
 
На рис. 4.11 зв'язок за нерозповсюджувальними хвилями (позначено 
суцільною лінією) здійснюється між чотирма резонаторами і характеризується 
коефіцієнтами зв’язку: 𝑘12, 𝑘14, 𝑘13, 𝑘23, 𝑘34, 𝑘24, причому за умови симетрії 
ДР1 
k̃11 
k̃11 
ЛП ЛП ДР2 
𝑘12 
ДР3 
𝑘23 
𝑘13 
ДР4 
𝑘14 
𝑘34 
𝑘24 
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конструкції, що складається із однакових ДР, мають місце такі рівності:  
𝑘12 = 𝑘23 = 𝑘34 та 𝑘24 = 𝑘13. Зв'язок між ДР та лінією зв’язку за 
розповсюджувальними типами хвиль характеризується коефіцієнтом зв’язку ?̃?11.  
Матриця зв’язку К власних коливань системи, яка складається з чотирьох 
ДР на рис. 4.11, матиме вигляд: 
[𝐾] =
(
 
 
𝑖?̃?11 𝑘12 𝑘13 𝑘14
𝑘12 0 𝑘12 𝑘13
𝑘13
𝑘14
𝑘12
𝑘13
0
𝑘12
𝑘12
𝑖?̃?11)
 
 
. 
Як було показано в попередньому розділі, аналітична модель відбиття 
передбачає послідовне визначення власних значень та власних векторів 
оператора зв’язку K, після чого вирішення задачі відбиття ЕМХ від системи ДР. 
Враховуючи громіздкість аналітичної моделі чотирирезонаторного фільтра, 
запишемо коефіцієнти відбиття в матричній формі через власні вектори 
коефіцієнта зв’язку. Отримана матриця власних векторів (див. додаток Ж) для 
кожної із смуг матиме вигляд: 
(𝛼) =
(
 
 
 
 
1 1 1                          1
−
𝑖?̃?11 − 𝜆1 + 𝑘14
𝑘12 + 𝑘13
−
𝑖?̃?11 − 𝜆3 − 𝑘14
𝑘12 − 𝑘13
−
𝑖?̃?11 − 𝜆4 − 𝑘14
𝑘12 − 𝑘13
−
𝑖?̃?11 − 𝜆2 + 𝑘14
𝑘12 + 𝑘13
−
𝑖?̃?11 − 𝜆1 + 𝑘14
𝑘12 + 𝑘13
1
𝑖?̃?11 − 𝜆3 − 𝑘14
𝑘12 − 𝑘13
−1
𝑖?̃?11 − 𝜆4 − 𝑘14
𝑘12 − 𝑘13
−1
−
𝑖?̃?11 − 𝜆2 + 𝑘14
𝑘12 + 𝑘13
1 )
 
 
 
 
, 
де 𝑘14 – коефіцієнт взаємного зв’язку між першим та четвертим ДР, 
𝜆1,2 =
𝑖?̃?11 + 𝑘14 + 𝑘12 ±√(𝑖?̃?11 + 𝑘14+𝑘12)
2
− 4( 𝑘12(𝑖?̃?11 + 𝑘14) − (𝑘12 + 𝑘13)2)
2
, 
𝜆3,4 =
𝑖?̃?11 − 𝑘14−𝑘12 ±√(𝑖?̃?11 − 𝑘14−𝑘12)
2
+ 4(𝑘12(𝑖?̃?11 − 𝑘14) + (𝑘12 − 𝑘13)2)
2
. 
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Проводячи сумування для кожної робочої смуги пропускання, коефіцієнти 
передачі та відбиття двосмугового фільтра на чотирьох ДР можна знайти згідно 
виразу: 
𝑇4(𝑓) = ∑ (
−2𝑄𝐷
det[𝛼𝑇𝐸1𝑛𝛿]
∑
det [𝛼𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
+
]
𝑄𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
4
𝑡=1
)
𝑛=1,2
, 
(4.3) 
𝑅4(𝑓) = 1 − ∑ (
−2𝑄𝐷
det[𝛼𝑇𝐸1𝑛𝛿]
∑
det[𝛼𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
−
]
𝑄𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
4
𝑡=1
)
𝑛=1,2
, 
де 𝑡 = 1,2,3,4, оскільки структура складається з чотирьох резонаторів, 
𝑄𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓) =
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
− 1 −
𝜆𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
2
) , 𝑡 = 1,2,3,4,  
det [𝛼𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
+
] , det[𝛼𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
−
] – детермінанти матриць [𝛼𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
+
] та [𝛼𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
−
] 
відповідно  та визначаються через елементи матриці власних  векторів [𝛼𝑇𝐸1𝑛𝛿]: 
[𝛼𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
+
] = (
𝛼11… ?̃?11𝛼4𝑡 … 𝛼14
𝛼21… 0 … 𝛼24
𝛼31…
𝛼41…
0
0
… 𝛼34
… 𝛼44
) , [𝛼𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
−
] = (
𝛼11… ?̃?11𝛼1𝑡 … 𝛼14
𝛼21… 0 … 𝛼24
𝛼31…
𝛼41…
0
0
… 𝛼34
… 𝛼44
), 
де стовпці  
(
?̃?11𝛼4𝑡
0
0
0
) ,(
?̃?11𝛼1𝑡
0
0
0
) 
заміняють t-ту колонку матриць [𝛼𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
+
] та [𝛼𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
−
] відповідно. 
Коефіцієнти зв’язку, розраховані для структури чотирирезонаторного 
фільтра, зведені в табл.4.13. 
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Таблиця 4.13 
Розраховані коефіцієнти зв’язку для ДР розміром 4,26× 4,26 ×9,33 мм,  
𝜀𝑟=80, 𝑡𝑔 𝛿 = 5 ∙ 10
−4 при 𝑑𝑧 =12,33 мм, 𝑑𝑝 =6,215 мм 
 
Параметри Перша смуга Друга смуга 
?̃?11
𝑇𝐸11𝛿 , ?̃?11
𝑇𝐸12𝛿  3,36∙ 10
−3 2,77∙ 10−3 
𝑘12
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘12
𝑇𝐸12𝛿  4,7∙ 10
−3 3,27∙ 10−3 
𝑘13
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘13
𝑇𝐸12𝛿  1∙ 10
−4 1∙ 10−4 
𝑘14
𝑇𝐸11𝛿 , 𝑘14
𝑇𝐸12𝛿  1∙ 10
−6 1∙ 10−6 
 
Отже, згідно табл. 4.13 коефіцієнти мають незначну розбіжність. 
Розрахуємо параметри матриці розсіювання двосмугового 
чотирирезонаторного фільтра, застосовуючи МСЕ в HFSS до чисельної моделі 
на рис. 4.10 з параметрами, наведеними в табл. 4.12, та параметрами режиму 
моделювання, наведеними в табл. 4.14.  
 
Таблиця 4.14 
Параметри налаштування режиму моделювання двосмугового 
чотирирезонаторного фільтра на рис. 4.10 
Назва параметра Значення 
Частота рішення 6,7 ГГц 
Максимальна кількість ітерацій 17 
Поріг збіжності 0,0015% 
Мінімальна кількість ітерацій, що 
збігаються 
2 
 
На основі знайдених коефіцієнтів зв’язку (табл. 4.12) розрахуємо АЧХ та 
ФЧХ двосмугового фільтра аналітично та використовуючи МСЕ. 
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Широкосмугова АЧХ фільтра, на основі обох способів, представлена на  
рис. 4.12. 
 
6,0
0
-20
-60
-100
|S2,1|, дБ 
6,2 6,4 6,6 6,7
f, ГГц
(4.3)
МСЕ
 
Рис. 4.12. АЧХ чотирирезонаторного фільтра, розрахована на основі МСЕ та (4.3) 
 
Залежності АЧХ та ФЧХ, отримані на основі математичної моделі, а також 
на основі МСЕ, зображені на рис. 4.13. 
 
6 6,05 6,1 6,15
0
-20
-40
-60
f, ГГц
дБ АЧХ в першій смузі пропускання
Аналітичне 
  рішення (4.3)
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0
-20
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АЧХ в другій смузі пропускання
 
(а)    (б) 
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6 6,05 6,1 6,15
0
2
4
4
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2
ФЧХ в  першій смузі пропускання
Аналітичне 
  рішення (4.3)
     МСЕ рішення
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0
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ФЧХ в  другій смузі пропускання
Аналітичне 
  рішення (4.3)
     МСЕ рішення
 
(в)    (г) 
Рис. 4.13. АЧХ та ФЧХ характеристики двосмугового чотирирезонаторного фільтра в першій 
(а,в) та в другій (б,г) смугах відповідно 
 
Згідно рис. 4.13 АЧХ та ФЧХ, розраховані чисельним та аналітичним 
методами, мають незначну розбіжність в кожній смузі через явище 
нерезонансного розповсюдження, що не враховується аналітичною моделлю. 
Тим не менш, застосована аналітична модель є більш адекватною порівняно із 
широко відомою моделлю низькочастотного прототипу, оскільки точніше 
описує резонансні властивості системи. 
Порівняння якісних показників багаторезонаторних фільтрів наведено в 
табл. 4.15. 
 
Таблиця 4.15 
Якісні показники двосмугового фільтра на двох, трьох, чотирьох резонаторах, 
розрахованих на основі МСЕ 
Параметр Перша смуга/ 
Друга смуга 
2ДР 
Перша смуга/ 
Друга смуга 
3ДР 
Перша смуга/ 
Друга смуга 
4ДР 
Параметри діелектрика 𝜀𝑟 =36 
𝑡𝑔𝛿 = 5 ∙ 10−4 
𝜀𝑟 =80 
𝑡𝑔𝛿 = 5 ∙ 10−4 
𝜀𝑟 =80 
𝑡𝑔𝛿 = 5 ∙ 10−4 
Розміри конструкції, мм 10,6×50×26 5,5×50×26 5,5×62×20 
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Центральна частота, ГГц 5,48/5,996 6,09/ 6,58 6,1/6,58 
-3дБ смуга пропускання,  
(%) 
0,73/0,37 0,68/0,5 0,64/0,55 
Мінімальні втрати в 
смузі пропускання, дБ 
1,12/1,68 1,8/2 2,1/2,6 
Центральна частота 
сусіднього паразитної 
смуги, ГГц 
6,271 7,41 7,57 
Частотне ослаблення між 
смугами, дБ 
39,9 60 80 
 
Згідно табл. 4.15 видно, що зі збільшенням кількості резонаторів значно 
покращується частотне ослаблення між смугами, збільшується частотне 
рознесення між другою смугою та найближчим паразитним коливанням. При 
цьому спостерігається деяке звуження першої та розширення другої робочих 
смуг та збільшення мінімальних втрат в смузі пропускання. 
 
Висновки 
 
1) Розраховані частоти власних коливань 𝑇𝐸11𝛿, 𝑇𝐸12𝛿, знайдені на 
основі рішення характеристичного рівняння для одиночного ДР, МСЕ та 
експериментально. Застосовуючи МСЕ отримана похибка менше, ніж 1%, 
порівняно з експериментом, в той час як похибка аналітичного рішення є 
суттєвою, близько 17%. 
2) Запропонована нова конструкція багаторезонаторного фільтра на 
прямокутних діелектричних резонаторах, що функціонує на 𝑇𝐸11𝛿, 𝑇𝐸12𝛿  типах 
коливань. Умовою утворення двох смуг пропускання є забезпечення рівності 
відповідних коефіцієнтів зв’язку ДР для обох типів коливань, що забезпечується 
квадратним поперечним перерізом ДР, вибором відстаней між ДР, а також між 
ДР та живленням. Перевагою запропонованої конструкції є відсутність 
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додаткових елементів зв’язку, що не зменшує добротності резонаторів, 
використання прямокутних ДР з одним параметром свободи більше, ніж в 
циліндричних тощо.  
3) Отримано математичні моделі багаторезонаторних двосмугових 
фільтрів, адекватність яких підтверджено чисельним розрахунком, а також 
експериментально на прикладі фільтра з двома резонаторами. Вперше 
досліджені ФЧХ фільтра, на основі отриманих математ. моделей, які 
порівнюються з характеристиками на основі МСЕ. Порівняно із розрахунком 
методом скінченних елементів, параметри матриці розсіювання на основі 
аналітичної моделі демонструють допустиму відмінність, яка пояснюється тим, 
що аналітична модель не враховує явища нерезонансного проходження. 
4) Запропонована конструкція двосмугового фільтра може бути 
використана в супутникових системах, що вимагають селективних пристроїв, які 
пропускають несусідні між собою канали downlink в одному пучку. 
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ВИСНОВКИ 
 
В дисертаційній роботі розв'язана актуальна науково-практична задача 
пошуку шляхів удосконалення існуючої техніки побудови двосмугових 
смугопропускаючих фільтрів у контексті проблеми розвитку компонентної бази 
апаратури зв'язку сантиметрового та міліметрового довжин хвиль. Основні 
наукові результати, отримані у дисертаційній роботі, є такими: 
1) Запропонована та досліджена низка технологічних двосмугових 
фільтрів, які можуть бути використані як в сантиметровому, так і в 
міліметровому і більш високочастотних діапазонах довжин хвиль.   
2) Сформульована концепція, виконання якої забезпечує можливість 
побудови двосмугових фільтрів на ДР, а саме: необхідність існування однакової 
залежності коефіціентів зв’язку від координат для вибраних робочих типів 
коливань ДР. Знайдена та запропонована структура ДР, яка реалізує принцип 
двосмуговості. 
3) Показана можливість забезпечення умови двосмуговості, 
використовуючи прямокутні ДР видовжених форм, з робочими типами коливань 
𝑇𝐸11𝛿, 𝑇𝐸12𝛿, які послідовно розташовані один за одним на частотній осі. 
4) Запропонований підхід щодо визначення коефіцієнтів зв’язку, що 
дозволяє суттєво спростити розрахунки, оскільки коефіцієнт зв’язку є функцією 
напруженості магнітного поля. Показано, що знайдені коефіцієнти зв’язку добре 
узгоджуються з результатами на основі інших аналітичних моделей.  
5) Вперше отримані аналітичні вирази для розрахунку коефіцієнта 
взаємного зв’язку між ДР для «диполього» та «квадрупольного» типів коливань 
прямокутного ДР за нерозповсюджувальними хвилями прямокутного хвилеводу. 
Точність розрахунку коефіцієнтів зв'язку визначається точністю розрахунку 
хвильових чисел ДР. 
6) Побудовані моделі дво-, три- та чотирирезонаторних двосмугових 
фільтрів підтверджують концепцію двосмуговості. Визначені оптимальні 
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розміри конструкції фільтрів. Досліджені всі параметри матриці розсіювання в 
обох смугах пропускання. 
7) Побудовані аналітичні та чисельні моделі порівнюються з даними 
експерименту, проведеного для дворезонаторного двосмугового фільтра. 
Показано, що побудована аналітична модель двосмугового фільтра досить точно 
описує його параметри відбиття в обох смугах пропускання, хоча і мають деяку 
несуттєву розбіжність через неврахування ефекту нерезонансного проходження 
хвилі. 
8) Запропонована нова конструкція двосмугового фільтра на ДР 
дозволяє вдвічі зменшити кількість фільтрів, оскільки один резонатор 
використовується двічі, забезпечуючи дві смуги пропускання, та може бути 
використана в системах зв’язку, що потребують селективних пристроїв з малими 
втратами в смугах пропускання для передачі даних в двох частотних смугах 
одночасно. 
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Додаток А. Розрахунок характеристичних рівнянь для 𝑻𝑬𝟏𝟏𝜹 та 𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹 
типів коливань 
 
Запишемо в загальній формі шестикомпонентне рівняння для визначення 
складових електромагнітного поля 𝑇𝐸11𝛿 типу коливання всередині ДР. 
Припускаємо, що електрична компонента вздовж осі OY (рис. 2.1) дорівнює 
нулю. Враховуючи, що поле всередині ДР описується гармонічними 
співвідношеннями для стоячої хвилі [79], маємо:  
𝑒𝑥
(1)
=
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
(
cos 𝛽𝑥𝑥
− sin 𝛽𝑥𝑥
) (
cos 𝛽𝑦𝑦
− sin 𝛽𝑦𝑦
) (
sin 𝛽𝑧𝑧
cos 𝛽𝑧𝑧
), 
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(1)
=
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𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
(
sin 𝛽𝑥𝑥
cos 𝛽𝑥𝑥
) (
cos 𝛽𝑦𝑦
− sin 𝛽𝑦𝑦
) (
cos 𝛽𝑧𝑧
− sin 𝛽𝑧𝑧
), 
𝑒𝑦
(1)
= 0, 
ℎ𝑥
(1)
=
ℎ1𝛽𝑥𝛽𝑦
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
(
sin 𝛽𝑥𝑥
cos 𝛽𝑥𝑥
) (
sin 𝛽𝑦𝑦
cos 𝛽𝑦𝑦
) (
cos 𝛽𝑧𝑧
− sin 𝛽𝑧𝑧
), 
ℎ𝑧
(1)
=
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cos 𝛽𝑥𝑥
− sin 𝛽𝑥𝑥
) (
sin 𝛽𝑦𝑦
cos 𝛽𝑦𝑦
) (
sin 𝛽𝑧𝑧
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), 
ℎ𝑦
(1)
= ℎ1 (
cos 𝛽𝑥𝑥
− sin 𝛽𝑥𝑥
) (
cos 𝛽𝑦𝑦
− sin 𝛽𝑦𝑦
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), 
де 𝑒𝑥
(1)
, 𝑒𝑧
(1)
, 𝑒𝑦
(1)
 – проекції електричного поля всередині ДР; 
ℎ𝑥
(1)
, ℎ𝑧
(1)
, ℎ𝑦
(1)
 – проекції магнітного поля всередині ДР; 
ℎ1– шукана амплітуда магнітного поля всередині ДР; 
𝑖 – уявна одиниця; 
𝜔 – кругова частота; 
𝜇0 – магнітна постійна; 
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𝛽𝑥, 𝛽𝑦 , 𝛽𝑧 – хвильові числа, 
𝑘1 – постійна розповсюдження всередині діелектрика. 
З урахуванням проекцій для основного типу 𝑇𝐸11𝛿 (рис. 2.1, а та рис. 2.2) 
система рівнянь матиме вигляд: 
𝑒𝑥
(1)
=
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧, 
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(1)
=
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𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧, 
𝑒𝑦
(1)
= 0, 
ℎ𝑥
(1) =
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𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
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(1)
= ℎ1 cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧. 
(А.1) 
Розподіл полів в області поза діелектриком експоненціально спадає 
вздовж  OY: 
𝑒𝑥
(2)
=
ℎ2𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘0
2 + 𝛽0𝑦
2 cos 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑧𝑧 𝑒
−𝛽0𝑦𝑦, 
𝑒𝑧
(2)
=
−ℎ2𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑥
𝑘0
2 + 𝛽0𝑦
2 sin 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑧𝑧 𝑒
−𝛽0𝑦𝑦, 
𝑒𝑦
(2)
= 0, 
ℎ𝑥
(2)
=
ℎ2𝛽𝑥𝛽0𝑦
𝑘0
2 + 𝛽0𝑦
2 sin 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑧𝑧 𝑒
−𝛽0𝑦𝑦, 
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ℎ𝑧
(2)
=
ℎ2𝛽𝑧𝛽0𝑦
𝑘0
2 + 𝛽0𝑦
2 cos 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑧𝑧 𝑒
−𝛽0𝑦𝑦, 
ℎ𝑦
(2)
= ℎ2 cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑧𝑧 𝑒
−𝛽0𝑦𝑦, 
де 𝑒𝑥
(2)
, 𝑒𝑧
(2)
, 𝑒𝑦
(2)
 – проекції електричного поля ззовні ДР; 
ℎ𝑥
(2)
, ℎ𝑧
(2)
, ℎ𝑦
(2)
 – проекції магнітного поля ззовні ДР; 
ℎ2– шукана амплітуда магнітного поля ззовні ДР; 
𝑘0 – постійна розповсюдження ззовні діелектрика. 
𝛽0𝑦 – хвильове число. 
Нехай на бічній поверхні резонатора виконуються умови "магнітної стінки", 
тобто: 
{
𝑒𝑥|𝑥=±𝑎0 2⁄ = 0,
𝑒𝑧|𝑧=±𝐿0 2⁄ = 0,
 (А.2) 
{
cos(𝛽𝑥 𝑎0 2)⁄ = 0,
cos(𝛽𝑧 𝐿0 2)⁄ = 0,
 
{
𝛽𝑥 =
𝜋
𝑎0
(2𝑛 + 1),
𝛽𝑧 =
𝜋
𝐿0
(2𝑚 + 1).
 
 
Оскільки 𝑚 = 0, 𝑛 = 0 – перший корінь, що відповідає 𝑇𝐸11𝛿 типу 
коливання, остаточно запишемо хвильові числа: 
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{
  
 
  
 𝛽𝑥 =
𝜋
𝑎0
,
𝛽𝑧 =
𝜋
𝐿0
,
𝛽𝑦 = √𝜀𝑟𝑘0
2 − ((
𝜋
𝐿0
)
2
+ (
𝜋
𝑎0
)
2
) .
 (А.3) 
Умова неперервності полів на межі резонатор – вакуум при 𝑦 =
𝑏0
2
 означає 
рівність тангенційних складових відповідних поперечних компонент магнітного 
та електричного полів: 
{
ℎ𝑥
(1)
= ℎ𝑥
(2)
|
𝑦=
𝑏0
2
ℎ𝑧
(1)
= ℎ𝑧
(2)
|
𝑦=
𝑏0
2
; (А.4) 
{
𝑒𝑥
(1)
= 𝑒𝑥
(2)
|
𝑦=
𝑏0
2
𝑒𝑧
(1)
= 𝑒𝑧
(2)
|
𝑦=
𝑏0
2
. (А.5) 
Згідно умови (А.4) маємо: 
−ℎ1𝛽𝑥𝛽𝑦
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧 =
−ℎ2𝛽𝑥𝛽0𝑦
𝑘0
2 + 𝛽0𝑦
2 sin 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑧𝑧 𝑒
−𝛽0𝑦𝑦,  
ℎ1𝛽𝑦 sin 𝛽𝑦𝑦 = ℎ2𝛽0𝑦𝑒
−𝛽0𝑦𝑦. (А.6) 
Згідно умови (А.5) маємо: 
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧 =
ℎ2𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘0
2 + 𝛽0𝑦
2 cos 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑧𝑧 𝑒
−𝛽0𝑦𝑦,  
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ℎ1 cos 𝛽𝑦𝑦 = ℎ2𝑒
−𝛽0𝑦𝑦. (А.7) 
Таким чином, із (А.6) та (А.7) отримуємо два рівняння відносно невідомих 
амплітуд ℎ1 та ℎ2: 
{
ℎ1𝛽𝑦 sin 𝛽𝑦
𝑏0
2
− ℎ2𝛽0𝑦𝑒
−𝛽0𝑦
𝑏0
2 = 0,
ℎ1 cos 𝛽𝑦
𝑏0
2
− ℎ2𝑒
−𝛽0𝑦
𝑏0
2 = 0.
 (А.8) 
Для того, щоб система (А.8) мала нетривіальне рішення, необхідно, щоб 
детермінант системи дорівнював нулю: 
det(
𝛽𝑦 sin 𝛽𝑦
𝑏0
2
−𝛽0𝑦𝑒
−𝛽0𝑦
𝑏0
2
cos 𝛽𝑦
𝑏0
2
−𝑒−𝛽0𝑦
𝑏0
2
) = 0,  
−𝛽𝑦 sin 𝛽𝑦
𝑏0
2
𝑒−𝛽0𝑦
𝑏0
2 + 𝛽0𝑦 cos 𝛽𝑦
𝑏0
2
𝑒−𝛽0𝑦
𝑏0
2 = 0. (А.9) 
Отже, із (А.9) отримуємо наступне рівняння характеристичне рівняння: 
−𝛽𝑦 sin 𝛽𝑦
𝑏0
2
+ 𝛽0𝑦 cos 𝛽𝑦
𝑏0
2
= 0, 
або після незначних перетворень: 
𝛽𝑦 tan 𝛽𝑦
𝑏0
2
= 𝛽0𝑦 , (А.10) 
де 𝑘1 – постійна розповсюдження всередині діелектрика, 
𝑘0 =
2𝜋
𝜆0
 – постійна розповсюдження у вакуумі, 
𝜀𝑟 = 36 – діелектрична проникність діелектрика, 
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𝛽𝑦 = √𝜀𝑟𝑘0
2 − (𝛽𝑥2 + 𝛽𝑧2), 𝛽0𝑦 = √𝑘0
2(𝜀𝑟 − 1) − 𝛽𝑦2. 
 
Домноживши характеристичне рівняння на 𝑎0 та підставивши хвильові 
числа (А.3) в (А.10), після незначних перетворень отримуємо вираз, який 
встановлює взаємозв’язок між розмірами ДР та резонансною частотою 𝑇𝐸11𝛿: 
√F2 − (𝜋2 + (𝑎0𝜋
𝐿0
)
2
) tan
𝑏0
2𝑎0
√F2 − (𝜋2 + (𝑎0𝜋
𝐿0
)
2
) = √−
F2
εr
+𝜋2 + (𝑎0𝜋
𝐿0
)
2
,  (А.11) 
де 𝐹 = 𝑎0𝑘0√𝜀𝑟 , звідки 𝑓[ГГц] ≈
15𝐹
𝑎0[см]𝜋√𝜀𝑟
. 
 
Аналогічно запишемо шестикомпонентне рівняння для 𝑇𝐸12𝛿   типу 
коливання з урахуванням проекцій полів (рис. 2.1, б та рис. 2.2) [79]:  
𝑒𝑥
(1)
=
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧, 
𝑒𝑧
(1)
= −
ℎ1𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑥
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧, 
𝑒𝑦
(1)
= 0, 
ℎ𝑥
(1)
= −
ℎ1𝛽𝑥𝛽𝑦
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
sin 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧, 
ℎ𝑧
(1) =
ℎ1𝛽𝑦𝛽𝑧
𝑘1
2 − 𝛽𝑦2
cos 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑦𝑦 cos 𝛽𝑧𝑧, 
ℎ𝑦
(1)
= −ℎ1 cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑦𝑦 sin 𝛽𝑧𝑧. 
(А.12) 
Аналогічним чином розподіл полів в області поза діелектриком 
експоненціально спадає вздовж OY: 
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𝑒𝑥
(2)
=
ℎ2𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑧
𝑘0
2 + 𝛽0𝑦
2 cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑧𝑧 𝑒
−𝛽0𝑦𝑦, 
𝑒𝑧
(2)
= −
ℎ2𝑖𝜔𝜇0𝛽𝑥
𝑘0
2 + 𝛽0𝑦
2 sin 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑧𝑧 𝑒
−𝛽0𝑦𝑦, 
𝑒𝑦
(2)
= 0, 
ℎ𝑥
(2)
= −
ℎ2𝛽𝑥𝛽0𝑦
𝑘0
2 + 𝛽0𝑦
2 sin 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑧𝑧 𝑒
−𝛽0𝑦𝑦, 
ℎ𝑧
(2)
=
ℎ2𝛽𝑧𝛽0𝑦
𝑘0
2 + 𝛽0𝑦
2 cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝛽𝑧𝑧 𝑒
−𝛽0𝑦𝑦, 
ℎ𝑦
(2)
= −ℎ2 cos 𝛽𝑥𝑥 sin 𝛽𝑧𝑧 𝑒
−𝛽0𝑦𝑦. 
Нехай на бічній поверхні резонатора виконується умова "магнітної стінки" 
аналогічно (А.2). В результаті отримуємо вирази для знаходження 
хвильових  чисел: 
{
𝑠𝑖𝑛(𝛽𝑧 𝐿0 2)⁄ = 0,
cos(𝛽𝑥 𝑎0 2⁄ ) = 0,
 
{
 
 𝛽𝑥 =
𝜋
𝑎0
(2𝑛 + 1),
𝛽𝑧 =
2𝜋𝑚
𝐿0
.
 
Оскільки 𝑚 = 1, 𝑛 = 0 – другий корінь, що відповідає 𝑇𝐸12𝛿 типу 
коливання, остаточно запишемо хвильові числа: 
158 
 
{
 
 
 
 
 
 𝛽𝑥 =
𝜋
𝑎0
,
𝛽𝑧 =
2𝜋
𝐿0
,
𝛽𝑦 = √𝜀𝑟𝑘0
2 − ((
2𝜋
𝐿0
)
2
+ (
𝜋
𝑎0
)
2
) .
 (А.13) 
Аналогічно, враховуючи умову неперервності полів на межі резонатор – 
вакуум при 𝑦 =
𝑏0
2
 (А.4) - (А.5) для електричних та магнітних полів, в результаті 
отримуємо систему рівнянь (А.8), що зв’язує амплітуди полів всередині та ззовні 
ДР та характеристичне рівняння (А.10). 
Домноживши характеристичне рівняння на 𝑎0 та підставивши хвильові 
числа (А.11) в (А.10), після незначних перетворень отримуємо вираз, який 
встановлює взаємозв’язок між розмірами ДР та резонансною частотою 𝑇𝐸12𝛿: 
√F2 − (𝜋2 + (2𝑎0𝜋
𝐿0
)
2
) tan
𝑏0
2𝑎0
√F2 − (𝜋2 + (2𝑎0𝜋
𝐿0
)
2
) = √−
F2
εr
+𝜋2 + (2𝑎0𝜋
𝐿0
)
2
,  (А.14) 
де 𝐹 = 𝑎0𝑘0√𝜀𝑟 , звідки 𝑓[ГГц] ≈
15𝐹
𝑎0[см]𝜋√𝜀𝑟
. 
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Додаток Б. Аналітична модель відбиття фільтрів на ДР 
 
Запишемо аналітичну модель фільтра на ДР, побудовану на основі [79,91]. 
Матриця оператора зв’язку [𝐾] в загальному випадку описує всю сукупність 
зв’язків ДР в конструкції.  
Нехай [𝜆] –матриця власних значень оператора зв’язку [𝐾] = {𝑘𝑖𝑗} та [𝛼] =
= {𝛼𝑖𝑗} – матриця власних векторів, тоді справедливим є вираз: 
(𝐾 − 𝜆𝐸)(
𝛼1
⋮
𝛼𝑁
) = 0, 
де 𝐸 – одинична матриця, 
𝑖, 𝑗 – номер рядка та стовпчика елемента матриці відповідно, 
𝑁 – кількість резонаторів в структурі. 
 
З даного виразу знаходимо власні значення оператора зв’язку [𝐾], які є 
функціями коефіцієнтів зв’язку: 𝜆 = 𝑓(𝑘𝑖𝑗). 
Задаючись значенням одного із власних векторів можна розрахувати 
матрицю власних векторів оператора зв’язку [𝐾]:  
[𝛼] = [
𝛼1(𝜆1) 𝛼1(𝜆2) ⋯ 𝛼1(𝜆𝑁)
𝛼2(𝜆1) 𝛼2(𝜆2) ⋯ 𝛼2(𝜆𝑁)
⋮
𝛼𝑁(𝜆1)
⋮
𝛼𝑁(𝜆2)
⋯
⋯
⋮
𝛼𝑁(𝜆𝑁)
], 
де верхній та нижній індекси позначають номери резонаторів, які взаємодіють 
між собою. 
 
Запишемо вирази для коефіцієнта передачі 𝑇(𝑓) та відображення 𝑅(𝑓): 
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𝑇(𝑓) =
−2𝑄𝐷
det (𝛼)
∑
det(𝛼𝑡
+)
𝑄𝑡(𝑓)
𝑁
𝑡=1
, 
𝑅(𝑓) = 1 −
2𝑄𝐷
det (𝛼)
∑
det(𝛼𝑡
−)
𝑄𝑡(𝑓)
𝑁
𝑡=1
, 
де 𝑄𝐷  – добротність діелектрика: 𝑄𝐷 =
1
𝑡𝑔 𝛿
; 
det (𝛼) – визначник матриці власних векторів; 
𝑄𝑡(𝑓) – коефіцієнт, який враховує s-те власне коливання багатозв’язного ДР та 
добротність діелектрика 𝑄𝑡(𝑓) =
𝑓
𝑓0
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
− 1 −
𝜆𝑡
2
) ;  
𝑓0 – власна частота резонансу системи; 
𝜆𝑡 – 𝑡-те власне значення  коефіцієнта зв’язку [𝐾] і відповідає 𝑡-му власному 
коливанню багатозв’язного ДР. 
[𝛼𝑡
+] =
(
 
 
𝛼1(𝜆1) 𝛼1(𝜆2) ⋯ 𝛼𝑁(𝜆𝑢) ∙ ?̃?11 ⋯ 𝛼1(𝜆𝑁)
𝛼2(𝜆1) 𝛼2(𝜆2) ⋯        0              ⋯ 𝛼2(𝜆𝑁)
⋮ ⋮          ⋮                      ⋮    
𝛼𝑁(𝜆1) 𝛼𝑁(𝜆2) ⋯     0        ⋯ 𝛼𝑁(𝜆𝑁) )
 
 
; 
[𝛼𝑡
−] =
[
 
 
 
 
𝛼1(𝜆1) 𝛼1(𝜆2) ⋯ 𝛼1(𝜆𝑢) ∙ ?̃?11 ⋯ 𝛼1(𝜆𝑁)
𝛼2(𝜆1) 𝛼2(𝜆2) ⋯        0              ⋯ 𝛼2(𝜆𝑁)
⋮ ⋮          ⋮                      ⋮    
𝛼𝑁(𝜆1) 𝛼𝑁(𝜆2) ⋯     0        ⋯ 𝛼𝑁(𝜆𝑁) ]
 
 
 
 
. 
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Додаток В. Розрахунок коефіцієнтів зв’язку через напруженість магнітного 
поля 
 
В наступних таблицях наведені коефіцієнти зв’язку, які розраховані на 
основі даних напруженості магнітного поля та на основі аналітичних моделей 
(3.2) - (3.3). Знаючи коефіцієнти зв’язку ДР з лінією передачі на основі МСЕ та 
аналітичної моделі (3.2) - (3.3), розрахуємо усереднені значення коефіцієнтів А 
згідно виразів: 
А11
𝑇𝐸11𝛿 =
?̃?11_𝑎𝑛𝑎𝑙𝑦𝑡
𝑇𝐸11𝛿
|𝐻𝐵|2
, 
А11
𝑇𝐸12𝛿 =
?̃?11_𝑎𝑛𝑎𝑙𝑦𝑡
𝑇𝐸12𝛿
||𝐻𝐶| − |𝐻𝐷||
2, 
де ?̃?11_𝑎𝑛𝑎𝑙𝑦𝑡
𝑇𝐸11𝛿 , ?̃?11_𝑎𝑛𝑎𝑙𝑦𝑡
𝑇𝐸12𝛿  - коефіцієнти зв’язку ДР з лінією передачі на основі 
аналітичних моделей (3.2) - (3.3), 
|𝐻𝐵| - модуль напруженості магнітного поля в центрі ДР, 
|𝐻𝐶|, |𝐻𝐷| - модулі напруженості магнітного поля в точках C та D, що рознесені 
на відстань 1 мм. 
 
Остаточно на основі запропонованого підходу знаходимо коефіцієнти 
зв’язку як добуток модуля квадрата напруженості магнітного поля в центрі 
уявного ДР на середній коефіцієнт структури А для «дипольного» типу 
коливання. Для «квадрупольного» типу коливання коефіцієнти зв’язку 
знаходиться як добуток похідної модуля квадрата напруженості по відстані на 
середній коефіцієнт структури. Припускаючи, що похідну напруженості по 
відстані можна умовно представити як відношення різниць значень 
напруженості, рознесених на мінімальну відстань, наприклад 1 мм, то остаточно 
запишемо наступні вирази: 
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𝑘11_сер
𝑇𝐸12𝛿 = А11_сер
𝑇𝐸12𝛿 ||𝐻𝐶| − |𝐻𝐷||
2
, 
𝑘11_сер
𝑇𝐸11𝛿 = А11_сер
𝑇𝐸12𝛿 |𝐻𝐵|
2, 
де 𝑘11_сер
𝑇𝐸12𝛿 , 𝑘11_сер
𝑇𝐸11𝛿  - розраховані середні значення коефіцієнтів зв’язку. 
 
Аналогічні викладки справедливі для розрахунку 𝑘12. 
 
Таблиця В.1 
Розрахунок ?̃?11_сер
𝑇𝐸11𝛿  та порівняння з ?̃?11_𝑎𝑛𝑎𝑙𝑦𝑡
𝑇𝐸11𝛿   
𝒅𝒑,мм |𝑯𝑩| А𝟏𝟏
𝑻𝑬𝟏𝟏𝜹 ?̃?𝟏𝟏_сер
𝑻𝑬𝟏𝟏𝜹  ?̃?𝟏𝟏_𝒂𝒏𝒂𝒍𝒚𝒕
𝑻𝑬𝟏𝟏𝜹  
8,05 0,9678 5,662∙ 10−3 4,688∙ 10−3 5,303∙ 10−3 
8,4 0,8983 5,277∙ 10−3 4,039∙ 10−3 4,259∙ 10−3 
9,4 0,6737 5,204∙ 10−3 2,272∙ 10−3 2,362∙ 10−3 
10,4 0,4982 5,25∙ 10−3 1,242∙ 10−3 1,303∙ 10−3 
11,4 0,3722 5,263∙ 10−3 6,934∙ 10−4 7,291∙ 10−4 
12,4 0,2800 5,309∙ 10−3 3,924∙ 10−4 4,162∙ 10−4 
13,4 0,2110 5,291∙ 10−3 2,228∙ 10−4 2,355∙ 10−4 
14,4 0,1641 4,943∙ 10−3 1,348∙ 10−4 1,331∙ 10−4 
15,4 0,1246 4,765∙ 10−3 7,77∙ 10−5 7,398∙ 10−5 
16,4 0,0914 5,016∙ 10−3 4,181∙ 10−5 4,191∙ 10−5 
17,4 0,0704 4,7∙ 10−3 2,481∙ 10−5 2,329∙ 10−5 
18,4 0,0533 4,768∙ 10−3 1,422∙ 10−5 1,354∙ 10−5 
 
де А11_сер
𝑇𝐸11𝛿 = 5,005 ∙ 10−3  – середнє значення А11
𝑇𝐸11𝛿. 
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Таблиця В.2 
Розрахунок ?̃?11_сер
𝑇𝐸12𝛿  та порівняння з ?̃?11_𝑎𝑛𝑎𝑙𝑦𝑡
𝑇𝐸12𝛿   
𝒅𝒑,мм ||𝑯𝑪| − |𝑯𝑫|| А𝟏𝟏
𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹 ?̃?𝟏𝟏_сер
𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹  ?̃?𝟏𝟏_𝒂𝒏𝒂𝒍𝒚𝒕
𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹  
8,05 0,2955 0,06 3,493∙ 10−3 5,197∙ 10−3 
8,4 0,2627 0,057 2,76∙ 10−3 3,916∙ 10−3 
9,4 0,2087 0,042 1,742∙ 10−3 1,837∙ 10−3 
10,4 0,1483 0,042 8,797 ∙ 10−4 9,177∙ 10−4 
11,4 0,1102 0,04 4,858 ∙ 10−4 4,893∙ 10−4 
12,4 0,0751 0,048 2,256 ∙ 10−4 2,694∙ 10−4 
13,4 0,0690 0,031 1,904 ∙ 10−4 1,475∙ 10−4 
14,4 0,0485 0,033 9,409 ∙ 10−5 7,739∙ 10−5 
15,4 0,0330 0,041 4,356 ∙ 10−5 4,422∙ 10−5 
16,4 0,0234 0,044 2,19 ∙ 10−5 2,409∙ 10−5 
17,4 0,0198 0,035 1,568 ∙ 10−5 1,354∙ 10−5 
18,4 0,0128 0,046 6,554 ∙ 10−6 7,59∙ 10−6 
 
де А11_сер
𝑇𝐸12𝛿 =0,04 – середнє значення А11
𝑇𝐸12𝛿. 
 
Таблиця В.3 
Розрахунок 𝑘12_сер
𝑇𝐸11𝛿   та порівняння з 𝑘12_𝑎𝑛𝑎𝑙𝑦𝑡
𝑇𝐸11𝛿  
𝒅𝒛,мм |𝑯𝑩| А𝟏𝟐
𝑻𝑬𝟏𝟏𝜹 𝒌𝟏𝟐_сер
𝑻𝑬𝟏𝟏𝜹  𝒌𝟏𝟐_𝒂𝒏𝒂𝒍𝒚𝒕
𝑻𝑬𝟏𝟏𝜹  
19,3 4,3∙ 10−5 196,813 8,368∙ 10−3 8,463∙ 10−3 
19,8 3,798∙ 10−5 191,546 7,392∙ 10−3 7,275∙ 10−3 
20,3 3,294∙ 10−5 194,247 6,411∙ 10−3 6,399∙ 10−3 
20,8 2,809∙ 10−5 183,176 5,466∙ 10−3 5,145∙ 10−3 
21,3 2,172∙ 10−5 206,057 4,226∙ 10−3 4,475∙ 10−3 
22,3 1,761∙ 10−5 193,49 3,427∙ 10−3 3,407∙ 10−3 
 
де А12_сер
𝑇𝐸11𝛿 =194,616 – середнє значення А12
𝑇𝐸11𝛿. 
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Таблиця В.4 
Розрахунок 𝑘12_сер
𝑇𝐸12𝛿  та порівняння з 𝑘12_𝑎𝑛𝑎𝑙𝑦𝑡
𝑇𝐸12𝛿   
𝒅𝒛,мм ||𝑯𝑪| − |𝑯𝑫|| А𝟏𝟐
𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹 𝒌𝟏𝟐_сер
𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹  𝒌𝟏𝟐_𝒂𝒏𝒂𝒍𝒚𝒕
𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹  
19,3 6,386∙ 10−6 1,197∙ 10−3 7,114∙ 10−3 7,645∙ 10−3 
19,8 5,652∙ 10−6 1,154∙ 10−3 6,296∙ 10−3 6,523∙ 10−3 
20,3 4,375∙ 10−6 1,025∙ 10−3 4,874∙ 10−3 4,486∙ 10−3 
20,8 3,22∙ 10−6 1,217∙ 10−3 3,587∙ 10−3 3,918∙ 10−3 
21,3 3,108∙ 10−66 1,073∙ 10−3 3,462∙ 10−3 3,334∙ 10−3 
21,8 2,517∙ 10−6 1,121∙ 10−3 2,804∙ 10−3 2,821∙ 10−3 
22,3 2,404∙ 10−6 1,011∙ 10−3 2,678∙ 10−3 2,431∙ 10−3 
 
де А12_сер
𝑇𝐸12𝛿  =1,114∙ 103– середнє значення А12
𝑇𝐸12𝛿. 
 
Таблиця В.5 
Розрахунок ?̃?11_сер.конф
𝑇𝐸11𝛿  та порівняння з ?̃?11_𝑎𝑛𝑎𝑙𝑦𝑡
𝑇𝐸11𝛿  
𝒅𝒑,мм |𝑯𝑩| А𝟏𝟏
𝑻𝑬𝟏𝟏𝜹 ?̃?𝟏𝟏_сер.конф
𝑻𝐄𝟏𝟏𝜹  ?̃?𝟏𝟏_𝒂𝒏𝒂𝒍𝒚𝒕
𝑻𝑬𝟏𝟏𝜹  
8,05 4,932∙ 10−4 2,18∙ 104 7,168∙ 10−3 5,303∙ 10−3 
8,4 4,418∙ 10−4 2,181∙ 104 5,753∙ 10−3 4,259∙ 10−3 
9,4 3,227∙ 10−4 2,268∙ 104 3,069∙ 10−3 2,362∙ 10−3 
10,4 2,357∙ 10−4 2,345∙ 104 1,637∙ 10−3 1,303∙ 10−3 
11,4 1,722∙ 10−4 2,46∙ 104 8,735∙ 10−4 7,291∙ 10−4 
12,4 1,257∙ 10−4 2,632∙ 104 4,66∙ 10−4 4,162∙ 10−4 
13,4 9,185∙ 10−5 2,792∙ 104 2,486∙ 10−4 2,355∙ 10−4 
14,4 6,709∙ 10−5 2,958∙ 104 1,326∙ 10−4 1,331∙ 10−4 
15,4 4,9∙ 10−5 3,081∙ 104 7,076∙ 10−5 7,398∙ 10−5 
16,4 3,579∙ 10−5 3,272∙ 104 3,775∙ 10−5 4,191∙ 10−5 
17,4 2,614∙ 10−5 3,409∙ 104 2,014∙ 10−5 2,329∙ 10−5 
18,4 1,909∙ 10−5 3,715∙ 104 1,074∙ 10−5 1,354∙ 10−5 
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де ?̃?11_сер.конф
𝑇𝐸11𝛿  – коефіцієнт зв’язку ДР з лінією передачі для 𝑇𝐸11𝛿 типу 
коливання, розрахований на основі даних напруженості магнітного поля, 
визначених методом конформного відображення, 
А11_сер
𝑇𝐸11𝛿 =2,947∙ 104 – середнє значення А11
𝑇𝐸11𝛿. 
 
Таблиця В.6 
Розрахунок ?̃?11_сер.конф
𝑇𝐸12𝛿  та порівняння з ?̃?11_𝑎𝑛𝑎𝑙𝑦𝑡
𝑇𝐸12𝛿   
𝒅𝒑, мм ||𝑯𝑪| − |𝑯𝑫|| А𝟏𝟏
𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹 ?̃?𝟏𝟏_сер.конф
𝑻𝑬𝟏𝟐𝜹  ?̃?𝟏𝟏_𝒂𝒏𝒂𝒍𝒚𝒕
𝑻𝑬𝟏𝟐𝛅  
8,05 1,556∙ 10−4 2,147∙ 105 4,607∙ 10−3 5,197∙ 10−3 
8,4 1,394∙ 10−4 2,016∙ 105 3,698∙ 10−3 3,915∙ 10−3 
9,4 1,018∙ 10−4 1,772∙ 105 1,973∙ 10−3 1,837∙ 10−3 
10,4 7,436∙ 10−5 1,66∙ 105 1,052∙ 10−3 9,177∙ 10−4 
11,4 5,431∙ 10−5 1,659∙ 105 5,614∙ 10−4 4,893∙ 10−4 
12,4 3,967∙ 10−5 1,712∙ 105 2,995∙ 10−4 2,694∙ 10−4 
13,4 2,897∙ 10−5 1,758∙ 105 1,598∙ 10−4 1,475∙ 10−4 
14,4 2,116∙ 10−5 1,728∙ 105 8,525∙ 10−5 7,739∙ 10−5 
15,4 1,546∙ 10−5 1,851∙ 105 4,548∙ 10−5 4,422∙ 10−5 
16,4 1,129∙ 10−5 1,89∙ 105 2,426∙ 10−5 2,409∙ 10−5 
17,4 8,246∙ 10−6 1,991∙ 105 1,294∙ 10−5 1,354∙ 10−5 
18,4 6,023∙ 10−6 2,092∙ 105 6,905∙ 10−6 7,59∙ 10−6 
 
де А11_сер
𝑇𝐸12𝛿  =1,903∙ 105. 
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Додаток Г. Інтегральні вирази для тригонометричних функцій 
 
Знайдемо окремо складові інтегрального виразу: 
∫ cos 𝛽𝑥𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥(𝑥 + 𝑥0) 𝑑𝑥
0,5∙𝑎0
−0,5∙𝑎0
= 
=
2
𝛽𝑥2 − 𝜒𝑠𝑥2
cos 𝜒𝑠𝑥𝑥0 (𝛽𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) 
∫ sin 𝜒𝑢𝑦(𝑦 + 𝑦0) cos 𝛽𝑦𝑦 𝑑𝑦 =
0,5∙𝑏0
−0,5∙𝑏0
 
=
2
𝛽𝑦2 − 𝜒𝑢𝑦2
sin 𝜒𝑢𝑦𝑦0 (𝛽𝑦 sin 𝑝𝑦 cos 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
− 𝜒𝑢𝑦 cos 𝑝𝑦 sin 𝜒𝑢𝑦
𝑏0
2
) 
∫ sin 𝛽𝑧𝑧 𝑒
∓𝑖Г𝑧𝑑𝑧
0,5∙𝐿0
−0,5∙𝐿0
= 
= ±
2
𝛽𝑧2 − Г2
∙ 𝑖 (Г sin 𝑝𝑧 cos Г
𝐿0
2
− 𝛽𝑧 cos 𝑝𝑧 sin Г
𝐿0
2
) 
∫ sin 𝜒𝑠𝑥(𝑥 + 𝑥0) sin 𝛽𝑥𝑥 𝑑𝑥 =
0,5∙𝑎0
−0,5∙𝑎0
 
=
−2
𝛽𝑥2 − 𝜒𝑠𝑥2
cos 𝜒𝑠𝑥𝑥0 (𝛽𝑥 cos 𝑝𝑥 sin 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
− 𝜒𝑠𝑥 sin 𝑝𝑥 cos 𝜒𝑠𝑥
𝑎0
2
) 
∫ 𝑒∓𝑖Г𝑧cos 𝛽𝑧𝑧 𝑑𝑧
0,5∙𝐿0
−0,5∙𝐿0
=
2
𝛽𝑧2 − Г2
(𝛽𝑧 sin 𝑝𝑧 cos Г
𝐿0
2
− Г cos 𝑝𝑧 sin Г
𝐿0
2
) 
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Додаток Д. Експериментальний макет для вимірювання резонансних 
частот ДР 
 
Для вимірювання резонансних частот ДР використовувалася 
експериментальна установка на рис. Д.1, що містить наступні складові: 
 генератор хитної частоти 42; 
 прямокутний хвилевід; 
 індикатор коефіцієнта стоячої хвилі (КСХ) та ослаблення Я2Р-67; 
 2 направлених відгалужувача; 
 поглинач; 
 коаксіальний кабель. 
 
 
Рис. Д.1. Структурна схема стенду для вимірювання резонансних частот ДР 
 
Цифрами позначені наступні елементи електричної схеми: 
1 – перехід коаксіально-хвилеводний; 
2 – детектор спрямований в напрямку «Падаюча хвиля»; 
3 – детектор спрямований в напрямку «Відбита хвиля»; 
4 – навантаження узгоджене «НУ»; 
5 – кабель; 
6 – кабель з'єднувальний К-9; 
7 – кабель з'єднувальний високочастотний (ВЧ). 
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Генератор хитної частоти (ГХЧ) має такі три з’єднання, а саме: з’єднання з 
індикатором через кабель, з відповідним роз’ємом «АРМ» на індикаторі через 
коаксіальний кабель, коаксіальний кабель, який з’єднує з рештою 
експериментального макету. Останній включає коаксіально-хвилеводний 
перехід, який підключений до двох послідовно з’єднаних детекторів, 
спрямованих в напрямках падаючої та відбитої хвиль, які підключаються 
коаксільними кабелями до відповідних роз’ємів індикатора: «Падаючої хвилі» та 
«Відбитої хвилі». Детектор, спрямований в напрямку «Падаюча хвиля», на кінці 
має прямокутний хвилевід, всередині якого розміщений ДР на підставці. До 
детектора, спрямованого в напрямку «Відбита хвиля», під’єднане узгоджене 
навантаження.   
На рис. Д.2. показаний експериментальний стенд для вимірювання 
резонансних частот ДР. 
 
 
а) 
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б) 
Рис. Д.2. Стенд для вимірювання резонансних частот ДР 
 
На рис. Д.3. показане розміщення ДР на пінопластовій підложці всередині 
прямокутного хвилеводу, що є частиною направленого відгалужувача в 
напрямку падаючої хвилі. 
 
 
Рис. Д.3. Розміщення ДР на пінопластовій підложці всередині прямокутного хвилеводу у 
складі направленого відгалужувача  
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Додаток Е. Експериментальний макет для вимірювання АЧХ 
двосмугового дворезонаторного фільтра 
 
Для розрахунку АЧХ двосмугового дворезонаторного фільтра 
використовувалася експериментальна установка вимірювача, що у своєму складі 
містить такі складові: 
 генератор хитної частоти 42; 
 вимірювальний трійник; 
 змішувачі опорного та вимірювального сигналів відповідно; 
 блок вимірювальний; 
 перетворювач частоти; 
 атенюатори. 
Структурна схема з’єднань вимірювача при вимірюванні АЧХ показана на 
рис. Е.1. 
Принцип роботи даної експериментальної установки полягає у відгалуженні 
падаючої на вимірювальний пристрій та відбитої (або прохідної) хвиль НВЧ-
тракта за допомогою трійника, де атенюатори необхідні в якості розв’язуючих 
пристроїв; потім перетворення їх в опорний (𝑈оп) та вимірювальний (𝑈вимір) 
сигнали проміжної частоти (ПЧ) за допомогою відслідковуючого гетеродина, 
формування трьох значень напруг, пропорційних 𝑈оп, 𝑈вимір cos𝜑, 𝑈вимір 𝑠𝑖𝑛 𝜑, 
дискретному перетворенні цих напруг з метою розрахунку значень 
вимірювальних параметрів, цифрової індикації величин, що вимірюються, та 
відтворення їх частотних залежностей на екрані. 
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Робочий діапазон частот вимірювача визначається широкосмуговим 
генератором та помножувачем частоти  на 2 та на 4. Робочий діапазон генератора 
складає 1,75-3,6 ГГц. Сигнал із генератора хитної частоти подається на трійник, 
який використовується для розгалуження сигналу діапазону 1,72-3,55 ГГц на 
змішувачі вимірюваного («ИН») та опорного сигналів («ОН»). Після чого 
розгалужені сигнали потрапляють на виносні змішувачі, а потім на 
перетворювач частоти. 
Виносні змішувачі та перетворювач частоти використовується для 
перенесення інформації про вимірювану величину із НВЧ вимірювального 
сигналу на постійну ПЧ 100кГц. У виносних змішувачах балансно формуються 
від широкосмугового сигналу генератора 1,7-3,6 ГГц друга та четверта гармоніки 
(помноження частоти широкосмугового генератора в 2 чи 4 рази в 
гетеродинному каналі здійснюється за допомогою балансних формувачів 
гармонік, вбудованих на гетеродинних входах зовнішніх змішувачів), які 
використовуються в якості гетеродинних сигналів при першому перетворенні 
вимірювального та опорного НВЧ сигналів в напруги ПЧ: 40 МГц в першому 
піддіапазоні та 80 МГц в другому піддіапазоні частот вимірювача. Вихідні 
сигнали змішувачів перетворюються в напругу другої ПЧ 100кГц в 
двухканальному змішувачі, гетеродинний сигнал для якого формується 
дільником частоти. 
На рис. Е.2 міститься фотографія виготовленого прототипу  двосмугового 
фільтра. 
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Рис. Е.2. Структурна схема макета двосмугового фільтра на ДР 
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Додаток Є. Побудова розрахункової аналітичної моделі трирезонаторного 
фільтра 
 
Аналітична модель трирезонаторного фільтра на ДР побудована на основі 
[79,91]. Матриця зв’язку К симетричної структури, що складається із трьох ДР 
на рис. 4.7, матиме вигляд: 
[𝐾] = (
𝑖?̃?11 𝑘12 𝑘13
𝑘12 0 𝑘12
𝑘13 𝑘12 𝑖?̃?11
). 
Необхідно знайти власні значення та власні вектори, які є функціями 
власних значень: 
(
𝜆1
𝜆2
𝜆3
) та  (
𝛼1(𝜆1) 𝛼1(𝜆2) 𝛼1(𝜆3)
𝛼2(𝜆1) 𝛼2(𝜆2) 𝛼2(𝜆3)
𝛼3(𝜆1) 𝛼3(𝜆2) 𝛼3(𝜆3)
). 
Тобто для кожного власного значення 𝜆 будемо шукати матрицю векторів 
(
𝛼1
𝛼2
𝛼3
). Знайдемо власні значення оператора зв’язку К: 
|𝐾 − 𝜆𝐸| = |
𝑖?̃?11 − 𝜆 𝑘12 𝑘13
𝑘12 −𝜆 𝑘12
𝑘13 𝑘12 𝑖?̃?11 − 𝜆
| = 0, 
та власні вектори: 
(
𝑖?̃?11 − 𝜆 𝑘12 𝑘13
𝑘12 −𝜆 𝑘12
𝑘13 𝑘12 𝑖?̃?11 − 𝜆
)(
𝛼1
𝛼2
𝛼3
) = 0. 
Отже, маємо систему трьох рівнянь: 
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{
(𝑖?̃?11 − 𝜆)𝛼1 + 𝑘12𝛼2 + 𝑘13𝛼3 = 0,
𝑘12𝛼1 − 𝜆𝛼2 + 𝑘12𝛼3 = 0,
𝑘13𝛼1 + 𝑘12𝛼2 + (𝑖?̃?11 − 𝜆)𝛼3 = 0.
 
(Є.1) 
(Є.2) 
(Є.3) 
 
Віднявши від (Є.1) рівняння (Є.3), отримаємо: 
(𝑖?̃?11 − 𝜆)𝛼1 + 𝑘13𝛼3 = 𝑘13𝛼1 + (𝑖?̃?11 − 𝜆)𝛼3, (Є.4) 
            𝛼1(𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘13) = 𝛼3(𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘13).  
Для вирішення (Є.4) розглянемо два випадки: 
𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘13 ≠ 0, 
𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘13 = 0. 
1) В першому випадку при 𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘13 ≠ 0 справедлива рівність 𝛼1 = 𝛼3. 
Підставивши 𝛼1 = 𝛼3 в (Є.1), отримаємо∶  
(𝑖?̃?11 − 𝜆 + 𝑘13)𝛼1 + 𝑘12𝛼2 = 0. (Є.5) 
Підставивши 𝛼1 = 𝛼3 в (Є.2) рівняння, отримаємо∶  
𝛼2 =
2𝑘12𝛼1
𝜆
 (Є.6) 
Підставивши (Є.6) в (Є.5), отримаємо: 
𝛼1 (𝑖?̃?11 − 𝜆+𝑘13 +
2𝑘12
2
𝜆
) = 0. 
Нехай (𝑖?̃?11 − 𝜆+𝑘13 +
2𝑘12
2
𝜆
) = 0. 
𝜆2 − 𝜆(𝑖?̃?11+𝑘13) − 2𝑘12
2 = 0, 
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𝜆1,2 =
𝑖?̃?11+𝑘13 ±√(𝑖?̃?11+𝑘13)
2
+ 8𝑘12
2
2
. 
Нехай 𝛼2 = 1. Тоді при власних значеннях: 
𝜆1,2 =
𝑖?̃?11+𝑘13 ± √(𝑖?̃?11+𝑘13)
2
+ 8𝑘12
2
2
, 
(Є.7) 
маємо наступні два власних вектори: 
(
𝛼1
𝛼2
𝛼3
) =
(
 
 
𝜆1,2
2𝑘12
1
𝜆1,2
2𝑘12)
 
 
. (Є.8) 
В другому випадку при 𝜆3 = 𝑖?̃?11 − 𝑘13, отримаємо систему рівнянь: 
{
(𝑖?̃?11 − (𝑖?̃?11 − 𝑘13))𝛼1 + 𝑘12𝛼2 + 𝑘13𝛼3 = 0,
𝑘12𝛼1 − (𝑖?̃?11 − 𝑘13)𝛼2 + 𝑘12𝛼3 = 0,
𝑘13𝛼1 + 𝑘12𝛼2 + (𝑖?̃?11 − (𝑖?̃?11 − 𝑘13))𝛼3 = 0,
 
{
𝑘13𝛼1 + 𝑘12𝛼2 + 𝑘13𝛼3 = 0,
𝑘12𝛼1 − 𝑖?̃?11𝛼2 + 𝑘13𝛼2 + 𝑘12𝛼3 = 0.
 
(Є.9) 
(Є.10) 
 
Віднявши від (Є.9) рівняння (Є.10), домножене на 
𝑘13
𝑘12
, отримаємо: 
𝑘13𝛼1 + 𝑘12𝛼2 + 𝑘13𝛼3 − (𝑘12𝛼1 − 𝑖?̃?11𝛼2 + 𝑘13𝛼2 + 𝑘12𝛼3)
𝑘13
𝑘12
= 0, 
𝑘12𝛼2 − (−𝑖?̃?11
𝑘13
𝑘12
𝛼2 +
𝑘13
2
𝑘12
𝛼2) = 0. 
Звідки отримуємо третій власний вектор оператора зв’язку K: 
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{
𝛼1 = −𝛼3,
𝛼2 = 0.
 
Нехай 𝛼1 = 𝜆3, тоді отримуємо наступні власні вектори для власного 
значення 𝜆3 = 𝑖?̃?11 − 𝑘13: 
(
𝛼1
𝛼2
𝛼3
) = (
𝜆3 
0
−𝜆3 
). (Є.11) 
З урахуванням (Є.7), (Є.8), (Є.11), остаточно система власних векторів 
матиме вигляд: 
[𝛼] = (
𝜆1 𝜆3 𝜆2
2𝑘12 0 2𝑘12
𝜆1 −𝜆3 𝜆2
). (Є.12) 
Враховуючи, що: 
𝑇(𝑓) =
−2𝑄𝐷
det (𝛼)
∑ ∑
det(𝛼𝑡
+)
𝑄𝑡(𝑓)
𝑁
𝑡=1𝑛=1,2
, 
𝑅(𝑓) = 1 −
2𝑄𝐷
det (𝛼)
∑ ∑
det(𝛼𝑡
−)
𝑄𝑡(𝑓)
𝑁
𝑡=1𝑛=1,2
, 
де 𝑁 – кількість резонаторів, 
n =1,2 відповідає першій та другій смугам пропускання. 
 
Запишемо вирази для [𝛼𝑡
+], [𝛼𝑡
−]: 
[𝛼1
+] = (
?̃?11𝛼31 𝛼12 𝛼13
0 𝛼22 𝛼23
0 𝛼32 𝛼33
) ; [𝛼2
+] = (
𝛼11 ?̃?11𝛼32 𝛼13
𝛼21 0 𝛼23
𝛼31 0 𝛼33
) ; 
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[𝛼3
+] = (
𝛼11 𝛼12 ?̃?11𝛼33
𝛼21 𝛼22 0
𝛼31 𝛼32 0
) ; 
[𝛼1
−] = (
?̃?11𝛼11 𝛼12 𝛼13
0 𝛼22 𝛼23
0 𝛼32 𝛼33
) ; [𝛼2
−] = (
𝛼11 ?̃?11𝛼12 𝛼13
𝛼21 0 𝛼23
𝛼31 0 𝛼33
) ; 
[𝛼3
−] = (
𝛼11 𝛼12 ?̃?11𝛼13
𝛼21 𝛼22 0
𝛼31 𝛼32 0
). 
Остаточно запишемо вирази для коефіцієнтів передачі та відбиття 
трирезонаторної структури: 
  
𝑇3(𝑓) = ∑
−2𝑄𝐷
4𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿 − 4𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿
(
2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿
𝑄1
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
𝑛=1,2
+ 
+
2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿 − 2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿
𝑄2
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
−
2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿
𝑄3
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
), 
(Є.13) 
𝑅3(𝑓) = 1 − ∑
2𝑄𝐷
4𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿 − 4𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿
(
2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿
𝑄1
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
𝑛=1,2
+ 
+
2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿 − 2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆1
𝑇𝐸1𝑛𝛿
𝑄2
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
−
2?̃?11
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝑘12
𝑇𝐸1𝑛𝛿𝜆2
𝑇𝐸1𝑛𝛿
𝑄3
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓)
), 
 
де 𝑄𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿(𝑓) =
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
+ 2𝑖𝑄𝐷  (
𝑓
𝑓0
𝑇𝐸1𝑛𝛿
− 1 −
𝜆𝑡
𝑇𝐸1𝑛𝛿
2
) , 𝑡 = 1,2,3, 
𝜆1,2 =
𝑖?̃?11+𝑘13 ±√(𝑖?̃?11+𝑘13)
2
+ 8𝑘12
2
2
. 
179 
 
Додаток Ж. Побудова аналітичної моделі чотирирезонаторного фільтра 
 
Запишемо аналітичну модель чотирирезонаторного фільтра на ДР на основі 
[79,91]. Матриця зв’язку К системи із чотирьох ДР, що показана на рис.4.11, 
матиме вигляд: 
[𝐾] =
(
 
 
𝑖?̃?11 𝑘12 𝑘13 𝑘14
𝑘12 0 𝑘12 𝑘13
𝑘13
𝑘14
𝑘12
𝑘13
0
𝑘12
𝑘12
𝑖?̃?11)
 
 
. 
Знайдемо власні числа та вектори оператора зв’язку К: 
(
 
 
𝑖?̃?11 − 𝜆 𝑘12 𝑘13 𝑘14
𝑘12 −𝜆 𝑘12 𝑘13
𝑘13
𝑘14
𝑘12
𝑘13
−𝜆
𝑘12
𝑘12
𝑖?̃?11 − 𝜆)
 
 
(
α1
α2
α3
α4
) = 0; 
{
 
 
 
 (𝑖?̃?11 − 𝜆)α1 + 𝑘12α2 + 𝑘13α3 + 𝑘14α4 = 0,
𝑘12α1 − 𝜆α2 + 𝑘12α3 + 𝑘13α4 = 0,
𝑘13α1 + 𝑘12α2 − 𝜆α3 + 𝑘12α4 = 0,
𝑘14α1 + 𝑘13α2 + 𝑘12α3 + (𝑖?̃?11 − 𝜆)α4 = 0.
 
(Ж. 1)
(Ж. 2)
(Ж. 3)
(Ж. 4)
 
 
Знайдемо (Ж. 1) − (Ж. 4); (Ж. 1) + (Ж. 4) та (Ж. 2) − (Ж. 3), (Ж. 2) +
(Ж. 3): 
 
{
 
 
 
 (𝑖?̃?11 − 𝜆)α1 − 𝑘14α1 + 𝑘12α2 − 𝑘13α2 + 𝑘13α3 − 𝑘12α3 + 𝑘14α4 − (𝑖?̃?11 − 𝜆)α4 = 0,
(𝑖?̃?11 − 𝜆)α1 + 𝑘14α1 + 𝑘12α2 + 𝑘13α2 + 𝑘13α3 + 𝑘12α3 + 𝑘14α4 + (𝑖?̃?11 − 𝜆)α4 = 0,
𝑘12α1 − 𝜆α2 + 𝑘12α3 + 𝑘13α4 − (𝑘13α1 + 𝑘12α2 − 𝜆α3 + 𝑘12α4) = 0,
𝑘12α1 − 𝜆α2 + 𝑘12α3 + 𝑘13α4 + (𝑘13α1 + 𝑘12α2 − 𝜆α3 + 𝑘12α4) = 0,
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{
 
 
 
 (𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘14)(α1 − α4) + (𝑘12 − 𝑘13)(α2 − α3) = 0,
(𝑖?̃?11 − 𝜆 + 𝑘14)(α1 + α4) + (𝑘12 + 𝑘13)(α2 + α3) = 0,
(α1−α4)(𝑘12 − 𝑘13) = (𝜆+𝑘12)(α2 − α3),
(α1+α4)(𝑘12 + 𝑘13) = (𝜆−𝑘12)(α2 + α3).
 
 
(Ж. 5)
(Ж. 6)
 
(Ж. 7)
(Ж. 8)
 
 
Підставимо (Ж. 7) в (Ж. 5) та (Ж. 8) в (Ж. 6): 
 
{
 
 
 
 (𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘14)
(𝜆+𝑘12)(α2 − α3)
(𝑘12 − 𝑘13)
+ (𝑘12 − 𝑘13)(α2 − α3) = 0,
(𝑖?̃?11 − 𝜆 + 𝑘14)
(𝜆−𝑘12)(α2 + α3)
(𝑘12 + 𝑘13)
+ (𝑘12 + 𝑘13)(α2 + α3) = 0.
 
(Ж. 9) 
 
(Ж. 10) 
 
Вирішимо (Ж. 9): 
(𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘14)
(𝜆+𝑘12)(α2 − α3)
(𝑘12 − 𝑘13)
+ (𝑘12 − 𝑘13)(α2 − α3) = 0, 
(α2 − α3) ((𝜆+𝑘12)(𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘14) + (𝑘12 − 𝑘13)
2) = 0. 
Рішенням (Ж. 9) є 2 можливі варіанти: 
α2 − α3 = 0, (Ж.11) 
(𝜆+𝑘12)(𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘14) + (𝑘12 − 𝑘13)
2 = 0. (Ж.12) 
1) Із (Ж. 11) α2 = α3. Тоді на основі (Ж. 7) α1 − α4 = 0. Підставимо α2 = α3 
та α1 = α4 = 1 в (Ж.1) та (Ж.2) (де α1 = α4 = 1 припускається з міркувань 
нормування власних векторів): 
{
α2 = α3,
α1 = α4 = 1,
(𝑖?̃?11 − 𝜆 + 𝑘14)1 + (𝑘12 + 𝑘13)α2 = 0,
(𝑘12 + 𝑘13)1 + (𝑘12 − 𝜆)α2 = 0,
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{
  
 
  
 
α1 = α4 = 1,
α2 = α3 = −
𝑖?̃?11 − 𝜆 + 𝑘14
𝑘12 + 𝑘13
,
−(𝑖?̃?11 − 𝜆 + 𝑘14)(𝑘12 − 𝜆) + (𝑘12 + 𝑘13)
2
𝑘12 + 𝑘13
= 0,
𝑘12 + 𝑘13 ≠ 0.
 (Ж.13) 
Вирішимо окремо рівняння (Ж. 13): 
(𝑖?̃?11 − 𝜆 + 𝑘14)(𝑘12 − 𝜆) − (𝑘12 + 𝑘13)
2
𝑘12 + 𝑘13
= 0, 
𝑘12 + 𝑘13 ≠ 0, 
(𝑖?̃?11 − 𝜆 + 𝑘14)(𝑘12 − 𝜆) − (𝑘12 + 𝑘13)
2 = 0, 
𝜆2 + 𝜆(−𝑘12 − 𝑖?̃?11 − 𝑘14) + (𝑖?̃?11 + 𝑘14)(𝑘12) − (𝑘12 + 𝑘13)
2 = 0, 
𝜆1,2 =
(𝑘12+𝑖?̃?11+𝑘14)±√(𝑖?̃?11+𝑘14+𝑘12)
2
−4( (𝑖?̃?11+𝑘14)(𝑘12)−(𝑘12+𝑘13)2)
2
.  
Таким чином, власні вектори з 𝜆1,2 визначаються виразами: 
(
α1
α2
α3
α4
) =
(
 
 
 
 
1
−
𝑖?̃?11 − 𝜆1,2 + 𝑘14
𝑘12 + 𝑘13
−
𝑖?̃?11 − 𝜆1,2 + 𝑘14
𝑘12 + 𝑘13
1 )
 
 
 
 
. 
2) Вирішимо рівняння (Ж. 12): 
 (𝜆+𝑘12)(𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘14) + (𝑘12 − 𝑘13)
2 = 0, 
𝜆3,4 =
(𝑖?̃?11−𝑘14−𝑘12)±√(𝑖?̃?11−𝑘14−𝑘12)
2
+4(𝑘12(𝑖?̃?11−𝑘14)+(𝑘12−𝑘13)2)
2
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𝑘12 + 𝑘13 ≠ 0. 
Знайдені 𝜆3,4 підставимо в (Ж.10), щоб знайти власні вектори: 
(𝑖?̃?11 − 𝜆 + 𝑘14)
(𝜆−𝑘12)(α2 + α3)
(𝑘12 + 𝑘13)
+ (𝑘12 + 𝑘13)(α2 + α3) = 0, 
(α2 + α3) ((𝑖?̃?11 − 𝜆 + 𝑘14)(𝜆−𝑘12) + (𝑘12 + 𝑘13)
2) = 0. 
При цьому (𝑖?̃?11 − 𝜆 + 𝑘14)(𝜆−𝑘12) + (𝑘12 + 𝑘13)
2 ≠ 0, оскільки тоді  
𝜆 = 𝜆1,2, що суперечило б умові 𝜆 = 𝜆3,4. Тобто має виконуватися  умова, що 
α2 + α3 = 0=α1+α4. Підставимо α2 = −α3 та α1 = −α4 в (Ж. 6): 
{
(𝑖?̃?11 − 𝜆)α1 + 𝑘12α2 − 𝑘13α2 − 𝑘14α1 = 0,
𝑘12α1 − 𝜆α2 − 𝑘12α2 − 𝑘13α1 = 0,
 
{
(𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘14)α1 + (𝑘12 − 𝑘13)α2 = 0,
(𝑘12 − 𝑘13)α1 − (𝑘12 + 𝜆)α2 = 0.
 
Згідно з умовою нормування припустимо, що α1 = 1: 
{
(𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘14)1 + (𝑘12 − 𝑘13)α2 = 0,
(𝑘12 − 𝑘13)1 − (𝑘12 + 𝜆)α2 = 0,
 
α2 = −α3 = −
𝑖?̃?11 − 𝜆 − 𝑘14
𝑘12 − 𝑘13
. 
В результаті матимемо третій та четвертий власні вектори: 
(
α1
α2
α3
α4
) =
(
 
 
 
 
1
−
𝑖?̃?11 − 𝜆3,4 − 𝑘14
𝑘12 − 𝑘13
𝑖?̃?11 − 𝜆3,4 − 𝑘14
𝑘12 − 𝑘13
−1 )
 
 
 
 
, 
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де 𝑘12 ≠ 𝑘13. 
 
Запишемо остаточний вираз для власних векторів та власних значень, на 
основі яких може бути побудована аналітична модель фільтра: 
(𝛼) =
(
 
 
 
 
1 1 1                          1
−
𝑖?̃?11 − 𝜆1 + 𝑘14
𝑘12 + 𝑘13
−
𝑖?̃?11 − 𝜆3 − 𝑘14
𝑘12 − 𝑘13
−
𝑖?̃?11 − 𝜆4 − 𝑘14
𝑘12 − 𝑘13
−
𝑖?̃?11 − 𝜆2 + 𝑘14
𝑘12 + 𝑘13
−
𝑖?̃?11 − 𝜆1 + 𝑘14
𝑘12 + 𝑘13
1
𝑖?̃?11 − 𝜆3 − 𝑘14
𝑘12 − 𝑘13
−1
𝑖?̃?11 − 𝜆4 − 𝑘14
𝑘12 − 𝑘13
−1
−
𝑖?̃?11 − 𝜆2 + 𝑘14
𝑘12 + 𝑘13
1 )
 
 
 
 
, 
 
де 𝑘14 – коефіцієнт взаємного зв’язку між першим та четвертим ДР,  
𝜆1,2 =
𝑖?̃?11 + 𝑘14 + 𝑘12 ±√(𝑖?̃?11 + 𝑘14+𝑘12)
2
− 4( 𝑘12(𝑖?̃?11 + 𝑘14) − (𝑘12 + 𝑘13)2)
2
, 
𝜆3,4 =
𝑖?̃?11 − 𝑘14−𝑘12 ±√(𝑖?̃?11 − 𝑘14−𝑘12)
2
+ 4(𝑘12(𝑖?̃?11 − 𝑘14) + (𝑘12 − 𝑘13)2)
2
. 
 
